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RESUM 
En el present projecte es presenta l'estudi d'un rectificador elevador ('boost') de 3 nivells, de 
topologia Neutral Point Clamped (NPC) en les seves versions monofàsic i trifàsic. Aquest 
estudi està dividit en dues parts. 
La part I del projecte versa sobre el rectificador monofàsic, descrivint principalment les 
equacions matemàtiques que governen el funcionament d'un convertidor de 3 nivells i 
definint l'estratègia de commutació utilitzada per fer un posterior control del funcionament del 
rectificador. S'indica també, fent referència als annexes, el software, hardware i equip 
experimental de què es disposa al laboratori per realitzar aquesta tasca. A partir d'aquests 
coneixements es realitzen diversos tipus de control al rectificador. En primer lloc es dissenya 
un control PLL que permet generar un sinus en fase amb la tensió alterna sinusoïdal 
d'entrada del rectificador. En segon lloc, es dissenya el regulador de corrent a partir del qual 
es defineix el corrent d'entrada, així com també el factor de potència de treball del 
convertidor. En tercer lloc, es dissenya el regulador de tensió a partir de la metodologia 
utilitzada pel control del corrent, i amb el qual es defineix la tensió de sortida del bus de 
contínua amb independència de la càrrega o càrregues resistives connectades al bus de 
contínua. Finalment i tenint en compte que l'equilibri del bus de contínua és una de les 
preocupacions principals en l'estudi dels convertidors multinivell, es desenvolupen dos tipus 
de sistemes d'equilibri de les tensions del bus de contínua segons la connexió de les 
càrregues al bus. Aquests dissenys es comproven mitjançant software de simulació i 
realitzant proves experimentals en el rectificador real, fent una comparació de resultats. 
La part II del projecte versa sobre el rectificador trifàsic, que és una ampliació del convertidor 
tractat a la part I. En aquesta segona part s’explica un altre tipus d’estratègia de commutació 
basada en la teoria SVM, diferent a la utilitzada pel rectificador monofàsic. A més, es detallen 
les ampliacions realitzades respecte el rectificador monofàsic. A partir d'aquest anàlisi, es 
dissenyen els nous reguladors de corrent i tensió adaptats al cas trifàsic que són 
degudament comprovats amb software de simulació i amb proves experimentals amb el 
rectificador trifàsic real, realitzant les comparacions oportunes. 
Finalment s’inclouen els annexes, on es detallen tots aquells informes, resultats, figures i 
informació complementària a la memòria d'utilitat pel lector. 
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1. GLOSSARI 
BJT: Bipolar Junction Transistor 
Cpo, Con 
C1, C2 : Condensadors del bus de continua 
CA : Corrent Altern 
CC : Corrent Continu 
DEE : Departament d’Enginyeria Electrònica 
ETSEIB: Escola Tècnica Superior d'Enginyeria Industrial de Barcelona 
EaN, EbN, EcN : Tensions trifàsiques de fase 
dij : Funcions duty-ratio 
DSP: Digital Signal Processor 
fc : Freqüència de commutació 
f, fs : Freqüència de xarxa 
FP : Factor de Potència 
GTO: Gate Turn-Off Thyristor 
GREP: Grup de Recerca en Electrònica de Potència 
ia, ib, ic : Intensitats de corrent de fase d'entrada pel rectificador trifàsic 
Id, Iq Variables d-q que defineixen la intensitat del corrent 
iL : Intensitat de corrent de línea pel rectificador monofàsic  
is : Intensitat de corrent que circula per la càrrega del bus de continua 
ip, in, io : Intensitats de corrent característiques del bus de continua 
IGBT : Insulated Gate Bipolar Transistor 
IEEE : Institute for Electrical and Electronics Engineers 
Kp, Ki : Variables proporcional i integradora d'un controlador PI 
L : Inductància o bobina d'entrada del rectificador 
PLL: Phase-Locked Loop 
m : Módulo del vector de referència normalitzat 
MCT MOS Controlled Thyristor 
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MOSFET : Metal Oxid Semiconductor Field Effect Transistor 
NPC : Neutral-Point-Clamped 
NTV: Nearest Three Vectors 
PC: Personal Computer 
PI: Controlador Proporcional i Integral  
PWM : Pulse Width Modulation 
RL: Resistència de la bobina o inductància 
Ron, R2: Resistència de càrrega entre punts O I N  
Rpo, R1: Resistència de càrrega entre punts P I O  
R, Rpn: Resistència de càrrega connectada entre P i N al bus de continua 
SVM : Space Vector Modulation 
Sij : Funcions de conmutació 
THD : Total Harmonic Distortion 
Ts: Període de commutació 
TTL: Transistor-Transistor-Logic 
Vab: Tensió a l'entrada d'un rectificador monofàsic 
Vab, Vbc, Vca : Tensions de línea trifàsiques definides a l'entrada del rectificador  
Vce: Tensió col·lector-emisor 
Vg, Vin : Tensió de xarxa monofàsica d'entrada 
Vge: Tensió porta-emisor 
Vpn, Vpo, Von 
Vdc, Vc1, Vc2 : Tensions característiques del bus de continua 
ω, ωo: Velocitat angular de la frequència de xarxa 
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2. Prefaci 
2.1. Origen del projecte 
L'origen del projecte té la seva base en el treball del GREP (Grup de Recerca d'Electrònica 
de Potència) situat al departament d'enginyeria electrònica de l'ETSEIB, sobre els 
convertidors multinivell de potència, i més concretament en els de 3 nivells. A partir del treball 
realitzat pel professor Joan Salaet al departament amb el muntatge d'un prototipus de 
convertidor monofàsic de 3 nivells, amb la creació d'una estratègia de commutació pròpia pel 
convertidor i amb uns models de simulació i experimentació ja realitzats, es proposa la 
realització d'aquest projecte on té cabuda la realització d'un control més eficaç pel 
convertidor monofàsic (disseny d'un PLL, regulació de corrent, regulació de tensió, equilibrat 
del bus de continua) i l'ampliació del convertidor monofàsic a un de trifàsic a partir de 
l'experiència prèvia, realitzant models de control adequats pel sistema trifàsic i la modificació 
de l'algorisme de modulació de monofàsic a trifàsic. 
2.2. Motivació 
Des de l’aparició del primer dispositiu semiconductor, el desenvolupament d’equips 
electrònics ha estat o ha esdevingut un continu creixement en tots els àmbits, des de 
l’industrial fins el domèstic. Darrerament, l’electrònica de potència és una de les àrees on 
l’evolució ha estat més ràpida. 
Pel que fa els convertidors de potència, destaquen dos camps on l’estudi d’aquests 
dispositius hi és molt present. Per una banda estan les aplicacions on existeixen dispositius 
connectats a la xarxa i on la finalitat és aconseguir equips electrònics que introdueixin el 
mínim contingut d’harmònics. D’altra banda hi han totes les aplicacions relacionades amb les 
energies renovables i on el que es desitja es trobar una connexió eficient a la xarxa. 
És en el camp de les energies renovables on l’equip que forma el GREP hi té adreçades les 
seves línees d’investigació actuals. 
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3. Introducció 
El present projecte tracta sobre l'estudi d'un convertidor CA/CC (rectificador) de 3 nivells.  
monofàsic i trifàsic per separat. Aquest tipus de convertidor de potència permet realitzar la 
rectificació d'una tensió alterna a una tensió continua com ho poden fer altres tipus de 
rectificadors no controlats o de dos nivells. No obstant, la diferència és que amb un 
rectificador de 3 nivells es té la possibilitat de rectificar amb múltiples criteris de control degut 
a la major complexitat i controlabilitat en comparació amb altres rectificadors més típics, de 
forma que es pot aconseguir disminuir la distorsió harmònica, treballar amb potències més 
elevades. Per poder treballar amb aquest tipus de convertidors cal definir aquests criteris de 
control, que en aquest projecte es desenvolupen amb models de simulació, i a la vegada 
aquests models de simulació són verificats experimentalment amb un rectificador 
experimental real treballant en mode monofàsic i trifàsic. 
3.1. Objectius del projecte 
L'objectiu principal del projecte és aconseguir que els resultats experimentals obtinguts amb 
el rectificador real en mode monofàsic o trifàsic concordin amb els resultats dels models de 
simulació realitzats, de forma que es verifiqui experimentalment la validesa d'aquests models 
de simulació, de l'estratègia de modulació emprada en cada cas i de la validesa de les 
equacions matemàtiques que regeixen el comportament del convertidor. És per això que el 
títol del present projecte és "Simulació i verificació experimental d'un rectificador 'boost' de 3 
nivells tipus NPC", ja que aconseguir una bona aproximació entre el comportament d'uns 
models matemàtics i el comportament de la "realitat" és el que vertebra el contingut i 
significat del projecte en la seva totalitat. 
3.2. Abast del projecte 
El projecte té com a abast el disseny d'un control de corrent, d'un control de tensió i del 
disseny d'un PLL principalment, pel rectificador monofàsic i pel rectificador trifàsic i la 
simulació i verificació experimental d'aquests dissenys que permeti assegurar el bon 
funcionament del rectificador experimental tant en mode monofàsic com trifàsic. 
En el cas monofàsic a més, s'ha realitzat el disseny d'uns models de simulació de sistemes 
d’equilibrat del bus de contínua aprofitant l'estratègia de commutació utilitzada en el cas 
monofàsic i es realitza també la verificació experimental d'aquests models. 
Queda fora de l'abast d'aquest projecte la connexió back-to-back del rectificador amb un 
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inversor de 3 nivells que permeti estudiar el funcionament dels dos convertidors de potència 
treballant alhora. 
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PART I  SISTEMA MONOFÀSIC 
 
4. Convertidor CA/CC monofàsic 
4.1. Topologia 
El convertidor CA/CC utilitzat per a la realització de la primera part d’aquest projecte ha estat 
el rectificador monofàsic de tres nivells. D’entre les topologies existents per a aquest tipus de 
convertidors s’ha escollit l’anomenada Neutral Point Clamped (NPC). Aquesta topologia és 
un cas particular de la topologia per a convertidors multinivell anomenada Diode-Clamped. 
Es tracta de la topologia més utilitzada y coneguda, tot i que actualment n’estan emergint 
d’altres com ara la Flying Capacitor [1] o els convertidors en Cascada [2]. La figura 4.1 
mostra l’esquema equivalent del rectificador. 
L
C1
Sap
Sao
San
a
b
o
p
C2
Sbp
Sbo
Sbn
 n
Vin
+
+
R
 
Tal com es pot observar a la figura 4.1, el rectificador té dues branques d’entrada on es 
connecta la tensió alterna d’entrada (Vin). A més, en una de les branques hi ha connectada 
una bobina per tal que el rectificador sigui boost (elevador). A la sortida hi ha tres punts de 
tensió accessibles (p, o, n). Els punts p i n representen la sortida del bus de contínua on hi ha 
connectats dos condensadors en sèrie. El punt d’unió d’aquest dos condensadors és el punt 
o. En la figura 4.1, la càrrega del convertidor apareix connectada entre p i n. No obstant, 
també és possible connectar un a càrrega entre p i o, i una altra entre o i n. 
Per a la connexió de les dues branques d’entrada (a i b) amb els tres punts de sortida (p, o, 
n), s’utilitzen els interruptors situats a cada branca (Sa i Sb). El tipus d’interruptor que s’ha 
utilitzat es discuteix a l’apartat següent. 
Figura 4.1 Esquema equivalent del rectificador monofàsic  
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Les funcions de commutació del rectificador monofàsic de tres nivells determinen els estats 
assolibles pel convertidor i es defineixen a l’equació (4.1). 
{ } { }n,o,pj;b,ai
contraricasen,0
jpuntalconnectaifasesi,1
Sij ∈∈


=     (4.1) 
Però, aquestes funcions de commutació han de verificar les següents lleis: 
1. Una branca no s’ha de connectar a dos punts de tensió diferents simultàniament, per 
tal d’evitar un curtcircuit als condensadors del bus de contínua. 
1SinSioSip ≤++         (4.2) 
2. Cap branca ha de quedar sense connexió a qualsevol dels tres punts del bus de 
contínua (p, o i n). 
0SinSioSip >++         (4.3) 
D’ambdues equacions es dedueix la següent relació: 
1SinSioSip =++           (4.4) 
L’expressió (4.4) indica que la tensió que es veu a l’entrada del rectificador, i just després de 
la bobina pot assolir tres possibles valors (Vdc, Vdc/2, 0), considerant equilibri en la tensió 
dels condensadors del bus de contínua (Vpo=Von=Vdc/2). D’aquí que el rectificador 
s’anomeni de 3 nivells. 
Combinant totes les possibilitats de connexió que permet l’equació anterior es poden definir 
els possibles estats assolibles pel convertidor. A la taula 4.1 es representen aquests estats. 
Per als valors de Vab se suposa que el bus de contínua està equilibrat. 
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Aleshores, a partir dels possibles estats assolibles pel convertidor cal definir una estratègia 
de commutació que permeti connectar les branques d’entrada amb el bus de contínua, de tal 
manera que es pugui sintetitzar la tensió d’entrada de la millor manera possible amb els 
nivells de tensió disponibles a la sortida. 
Més endavant (apartat 4.3) es mostra quina ha estat l’estratègia escollida per fer possible 
aquestes connexions. Prèviament però, a l’apartat 4.2 s’explica el tipus de dispositius que 
s’han utilitzat per a les connexions entre entrada i sortida. 
4.2. Principals elements constitutius 
Per poder realitzar les connexions entre els punts d’entrada de tensió alterna i el bus de 
contínua de sortida s’han d’utilitzar interruptors de potència (semiconductors de potència). 
Tant les connexions com les desconnexions d’aquests dispositius han de ser de forma 
controlable. Entre els principals semiconductors de potència controlables destaquen els GTO 
(Gate Turn-Off Thyristor), els BJT (Bipolar Junction Transistor), els MOSFET (Metal Oxide-
Semiconductor Field Effect Transistor), els IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor) i els 
MCT (Metal Oxide Controlled Thyristor). La taula 4.2 resumeix les principals característiques 
d’aquests semiconductors de potència [3]. 
Número d’estat 
Connexió branques d’entrades 
(a,b) amb els punts de sortida 
(p,o,n) 
Vab 
1 pp 0 
2 po Vdc/2 
3 pn Vdc 
4 op -Vdc/2 
5 oo 0 
6 on Vdc/2 
7 np -Vdc 
8 no -Vdc/2 
9 nn 0 
Taula 4.1. Estats de commutació possibles en un convertidor monofàsic 
   de tres nivells 
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 GTO BJT MOSFET IGBT MCT 
Tensió màxima de tall (V) 3.000 1.000 1.000 2.000 2.000 
Intensitat màxima (A) 2.000 600 100 500 600 
Freqüència màxima  (kHz) 1 10 1.000 60 20 
Senyals de commutació Intensitat Intensitat Tensió Tensió Tensió 
Per a la correcta elecció de l’interruptor necessari s’han d’especificar  les condicions de 
funcionament. Això significa definir les tensions i corrents nominals de treball, així com també 
la freqüència de commutació dels interruptors. 
Ara bé, els interruptors de potència descrits no són suficients, ja que només permeten el pas 
de corrent en un sentit (en estat de conducció). És necessari que permetin el pas de corrent 
en ambdós sentits, per això s’utilitza un diode en antiparal·lel. A la figura 4.2 es mostra 
aquesta configuració per a l’IGBT. 
E
C
G
 
A la figura 4.3 es mostra com queda l’esquema equivalent del convertidor introduint aquest 
tipus de semiconductor. També s’indica la notació usada per a aquests dispositius (S1, S22, 
S11, S2, per a la branca a; i S3, S44, S33, S4, per a la branca b). 
Taula 4.2 Tipus de transistors de potència i les seves característiques principals 
Figura 4.2  Esquemàtic d'un transistor IGBT 
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Amb aquesta nova configuració del rectificador, les funcions de commutació també són 
diferents a les que es presentaven a l’equació (4.1). Les relacions que existeixen entre 
ambdues són les següents: 
 
Sap = S1 AND S22 Sbp = S3 AND S44 
Sao = S22 AND S11 Sbo = S44 AND S33 (4.5)
San = S11 AND S2 Sbn = S33 AND S4  
 
Per tant, les noves funcions de commutació (4.5) venen definides per l’estat de commutació 
dels IGBTs. Amb aquestes noves funcions però, s’introdueix un nou problema, la transició 
entre els estats. Un exemple és passar del valor 1 de la funció Sap al valor 1 de la funció 
San. El primer que es pot fer és simplement passar de tenir els interruptors S1 i S22 
connectats, que equival a Sap igual a 1, a connectar els interruptors S11 i S2, que equival 
a San igual a 1. Resulta que aquest canvi implica fer commutar dos IGBTs al mateix 
temps i és físicament impossible, sempre commutarà un IGBT primer i pot provocar un 
estat intermig no desitjat, com un curtcircuit. Per resoldre aquest problema existeix un 
procediment estàndard que permet fer un transició coneguda sense arribar a cap estat no 
desitjat. Aquest temps que transcorre durant la transició s’anomena blanking time. A 
continuació es mostra el procediment en forma d’esquema, Figura 4.4, només per a la 
primera branca ja que les altres dues són simètriques. 
Figura 4.3  Esquema del rectificador monofàsic de 3 nivells incloent els 
transistors IGBT 
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Sap=1
S1 tancat
S2 obert
S11 obert
S22 tancat
Sao=1
S1 obert
S2 obert
S11 tancat
S22 tancat
San=1
S1 obert
S2 tancat
S11 tancat
S22 obert
transitori
S1 obert
S2 obert
S11 obert
S22 tancat
transitori
S1 obert
S2 obert
S11 tancat
S22 obert
 
4.3. Estratègia de commutació 
La tècnica de modulació que s’ha utilitzat ha estat la modulació presentada pel professor J. 
Salaet et al. [4]. Es tracta d’una simplificació de la modulació basada en els vectors espaials 
de tensió SVM (Space Vector Modulation). La modulació SVM, àmpliament utilitzada en 
convertidors trifàsics, s’explica en detall a la segona part d’aquest projecte. 
Amb la tècnica proposada a [4], de la mateixa manera que amb la tècnica SVM, 
cadascun dels estats possibles del convertidor es representa mitjançant un vector de 
tensió, i el conjunt de tots aquests vectors configura el diagrama de tensions del 
convertidor. En el cas del rectificador, la tensió d’entrada es pot representar com un 
vector de referència o modulació dintre del diagrama vectorial de tensions, el mòdul del 
qual es relaciona amb l’amplitud de la tensió d’entrada. A més, la velocitat de gir i la fase 
del vector coincideixen amb les de la tensió d’entrada. 
A la figura 4.5 es mostra la representació dels vectors espaials de tensió pel rectificador 
monofàsic. 
Figura 4.4 Transicions de la branca a del convertidor de 3 nivells 
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Així doncs, cal generar una tensió promig en cada període de commutació ( )φcos⋅= refVV  
mitjançant la combinació de diferents vectors d’estat. L’elecció d’aquests vectors depèn de la 
modulació que es vulgui implementar. 
L’estratègia de [4] proposa la utilització de tres vectors d’estat en cada període de 
commutació. A més, divideix l’eix directe del diagrama de tensions (eix d de la figura 4.5) en 
cinc regions diferents tal i com es mostra a la figura 4.6. 
 
En funció d’on quedi situat el vector V s’escull una combinació diferent per a cada regió. Les 
combinacions que s’utilitzen estan detallades a la taula 4.3. 
 
Figura 4.5  Representació en eixos d-q dels vectors espaials de tensió 
Figura 4.6  Distribució de les regions en l'eix d que defineixen el PWM   
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Com es pot observar a la taula 4.3, se seleccionen tres vector diferents segons la regió on es 
situï el vector de referència. Un cop es coneix la combinació de vectors que s’ha de triar (el 
vector de referència està situat en una regió determinada), cal decidir quin és el temps en el 
qual el convertidor ha d’estar sintetitzant la tensió d’entrada amb aquests vectors. Aquest 
temps de commutació s’anomena duty-ratio.  
A l’estratègia de modulació utilitzada en [4], els duty-ratios escollits per a cada regió són: 
Sector 1 
pn
on V
V
2
1d −∆−=  
pn
po V
V
2
1d −∆+=  
pn
pn V
V2
1d +−=   (4.6) 
Sector 2 
pn
on V
V
2
d +∆−=  
pn
po V
V
2
d +∆=  
pn
oo V
V·2
1d −=   (4.7) 
Sector 3 
pn
op V
V
2
d +∆−=  
pn
no V
V
2
d +∆=  
pn
oo V
V·2
1d −=   (4.8) 
Sector 4 
pn
op V
V
2
1d −∆−=  
pn
no V
V
2
1d −∆+=   
pn
np V
V2
1d +−=  (4.9) 
 
Taula 4.3  Seqüència de vectors utilitzats per a cada regió (Sector) 
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Sector P ∆−= 1doo         (4.10) 
El valors dels altres dos duty-ratios és funció de la situació de càrrega en que es trobi el bus 
de contínua. Les combinacions possibles són: 
 Si 0≥∆ : 
pn
po V
V
2
d +∆=   
pn
no V
V
2
d −∆=     (4.11) 
 i en canvi, si 0≤∆ : 
pn
op V
V
2
d −∆−=  
pn
no V
V
2
d +∆−=   (4.12) 
El terme )(·· Ldiff IsignVk−=∆  s’explica en detall al apartat 5.4. 
4.4. Modelització matemàtica del convertidor  
Referent a la modelització matemàtica del convertidor existeixen diverses maneres d’ésser 
expressada, com ara els models circuitals, representats mitjançant circuits equivalents, 
models basats en equacions diferencials o models en l’espai d’estat, entre d’altres.  
Com que el convertidor objecte d’estudi en aquest projecte és un sistema en el qual 
existeixen diverses variables d’entrada i sortida (Sistema MIMO: Multiple Input-Multiple 
Output), la utilització del model en l’espai d’estats resulta una eina especialment útil per a la 
modelització i el control del sistema. 
Es aquest capítol es presenten les lleis físiques que governen el funcionament del 
convertidor. A partir d’aquestes, es dedueixen les components del vector de referència 
necessari per a l’aplicació de la tècnica SVM (apartat 4.3). 
Per a l’estudi del rectificador s’assumeixen les següents premisses: 
1. Els interruptors commuten de forma ideal. No es consideren pèrdues en els 
interruptors. 
2. Les capacitats del bus de contínua C1 i C2 són igual (C1=C2=C). 
3. Els components passius es consideren ideals i constants. 
4. Càrrega purament resistiva (R). 
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Com a simplificació de l’anàlisi, se suposa que existeix equilibri en els condensadors del bus 
de contínua (Vpo=Von). Aleshores, les equacions que descriuen la dinàmica del rectificador 
són: 
Vv
dt
Id
L g
L −=          (4.13) 
R
V
V
I·V
dt
Vd
2
C R
R
LR −=          (4.14) 
El valor x  denota el valor promig sobre un període de commutació (Ts). S’aplica aquest 
operador sobre totes les variables per tal que les variables de control siguin contínues 
(funcions de commutació promitjades o relacions de conducció – duty ratios) en comptes de 
variable de control numèriques (funcions de commutació). 
)(d)·(x
T
1)t(x
t
Tt
s s
ττ= ∫ −          (4.15) 
A més, s’ha de complir que la freqüència de commutació sigui molt més gran que la 
freqüència de la tensió d’entrada alterna. D’aquesta manera la diferència entre els valors 
reals de las variables i els valors promig és mínima. 
Així doncs LI  i V es descomponen en  les seves parts d-q de la següent manera: 
)t·cos(I)t·sin(II 0q0dL ω−ω=        (4.16) 
)t·cos(V)t·sin(VV 0q0d ω−ω=        (4.17) 
A més )t·sin(V)t(v 0mg ω=          (4.18) 
Finalment, substituint les equacions (4.16), (4.17) i (4.18) a les equacions (4.13) i (4.14) el 
sistema d'equacions del rectificador queda representat per les expressions següents: 
L
V
L
VI·
dt
dI dm
q0
d −+ω−=         (4.19) 
L
V
I·
dt
dI q
d0
q −ω=          (4.20) 
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R
V
V·2
I·VI·V
dt
dV
2
C dc
dc
qqdddc −+=        (4.21) 
A partir de les expressions (4.19), (4.20) i (4.21) on totes les variables són contínues i 
expressades en el domini temporal, caldrà linealitzar el sistema d'equacions i implementar un 
sistema de control per a la regulació del convertidor. El control implementat al rectificador es 
discuteix al l'apartat 5.2. 
Pàg. 22  Memòria 
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5. Control del rectificador. Simulació i verificació experimental 
5.1. Control de la freqüència de xarxa (PLL) 
En aquest apartat s'estudia la forma d'implementar un sistema de control que permeti 
construir una senyal senoidal en fase amb la tensió monofàsica alterna d'entrada del 
rectificador.  Això és important per a realitzar un control correcte del rectificador, ja que el 
sinus (i cosinus) generat a partir de la fase instantània de la tensió d'alimentació permet 
realitzar una transformació de les variables temporals a variables contínues no dependents 
amb el temps mitjançant la transformació d-q. A partir d'aquesta transformació, es poden 
linealitzar les equacions que caracteritzen el comportament del rectificador, i d'aquesta 
manera es pot realitzar un control adequat. També és possible decidir acuradament el factor 
de potència del convertidor durant el seu funcionament. El fet de realitzar un PLL òptim és 
una peça clau per a poder implementar posteriorment un control satisfactori sobre el 
convertidor.  
5.1.1. Disseny del controlador 
A la figura 5.1 es defineix el sistema de control que permet generar un sinus en sincronisme 
amb una senyal de tensió senoidal qualsevol. 
 
A continuació s'explica el raonament matemàtic que explica el funcionament del PLL 
dissenyat. Es recomana la lectura del text amb la observació de la figura 5.1 per interpretar 
tots els termes matemàtics amb les entrades i sortides dels blocs implementats amb 
Simulink. 
Es considera ω0 una freqüència constant que representa la freqüència promig del senyal a 
sincronitzar, ω1(t) la freqüència instantànea del senyal a sincronitzar i ∆ω(t) un senyal 
variable amb el temps que compleix la equació (5.1). 
Figura 5.1  Model de simulació del sistema de control 
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( ) ( )tt ωωω ∆+= 01          (5.1) 
Si els termes ( )tω∆  i ( )t1ω  varien de forma lenta en el temps, es pot considerar que la 
integració de ( )t1ω  i ( )tωω ∆+0  en el temps dóna com a resultat les fases corresponents:  
( ) ( )( ) ttt ⋅∆+= ωωθ 0          (5.2) 
( ) ( ) ttt ⋅= 1* ωθ          (5.3) 
A continuació s'utilitzarà la notació ( )tθθ =  i ( )t** θθ = , per simplificar en el 
desenvolupament posterior, i l'anàlisi matemàtic serà, per tant, en el domini del temps si no 
s'indica el contrari. 
Si la senyal que es vol sincronitzar és ( )*sin θ⋅mV  (SineWave a la figura 5.1), i es fa el 
producte següent (simbolitzat amb (1) a la figura 5.1) : 
( ) ( )*sincos)1( θθ ⋅⋅= mV         (5.4) 
Considerant que θθθ ∆+= * , l'expressió (5.4) queda: 
( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )( )θθθθθθθθ ∆⋅−∆⋅⋅⋅=⋅∆+⋅ sinsincossincossincos *2**** mm VV  (5.5) 
On separant els termes de l'expressió (5.5): 
( ) ( ) ( ) ( ) ( )θθθθθ ∆⋅⋅=∆⋅⋅ cos
2
2sincossincos
*
**      (5.6) 
( ) ( ) ( )( ) ( )θθθθ ∆⋅−⋅=∆⋅− sin
2
12cossinsin
*
*2      (5.7) 
Per tant, l'expressió (5.4) queda de la forma següent: 
( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )


 ∆−∆⋅⋅+∆⋅⋅⋅=⋅⋅
2
sinsin
2
2coscos
2
2sinsincos
**
* θθθθθθθ mm VV  (5.8) 
Per eliminar els termes sinus i cosinus de freqüència doble de l'equació 5.8, es fa passar el 
resultat de ( ) ( )*sincos θθ ⋅⋅mV  per un filtre notch on la banda de rebuig és compresa entre 
82Hz i 122Hz i centrat en 100Hz, que és la freqüència que es desitja eliminar. D'aquesta 
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manera el senyal que resta després de passar pel filtre (simbolitzat amb (2) a la figura 5.1) 
és: 
( )
2
sin)2( θ∆−=          (5.9) 
Després de multiplicar per un factor -2 l'expressió (5.9), s'obté Vmq: 
( )θ∆⋅= sinmmq VV          (5.10) 
On ( ) θθ ∆≈∆sin  quan θ∆  és molt petit, i zero quan el senyal està sincronitzat. 
( )θ∆⋅= mmq VV          (5.11) 
Per tant, Vmq representa directament la diferència de fases entre la fase del senyal a 
sincronitzar i la fase calculada. 
Si es vol un controlador PI que a la seva sortida pugui donar la diferència de freqüències 
entre 1ω (t) i 0ω , és necessari conèixer la funció de transferència de la planta que relaciona 
Vmq i ω∆ . 
Si se suposa que: 
( ) ( )s
s
s θω ∆=∆ 1          (5.12) 
Què és una suposició correcta si sincronitza correctament. A més, si no s'afegeixen els 
retards deguts per exemple al filtre notch, es simplifica considerablement la planta del 
sistema: 
( ) ( )( ) s
V
s
sV
sG mmq =∆= ω          (5.13)  
On l'equació en domini de Laplace (5.13) defineix la planta del sistema a controlar, i Vm  pot 
tenir un valor de 2110 ⋅ , per exemple. 
A continuació cal definir un controlador clàssic tipus PI. La transmitància de llaç tancat 
considerant un controlador tipus PI amb Kp = 0.1 i Ki = 0.3 és la següent: 
( ) ( )
( ) ( )
( )
67.4656.15
356.15
1 2 +⋅+
+⋅=⋅+
⋅
ss
s
sCsG
sCsG
      (5.14) 
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El denominador conté dues arrels reals negatives, i per tant el sistema és estable. 
A continuació es mostra la resposta a un esglaó unitari de la transmitància de llaç de (5.14). 
 
Es pot observar que la resposta del controlador és lenta, però com que sempre es 
consideren variacions petites de la freqüència de la senyal d'entrada al llarg del temps, ja és 
prou correcte. 
5.1.2. Simulació de la variació de freqüència 
A continuació es simula un cas concret amb el que es varia la freqüència de la senyal 
d'entrada amb un Switch des de una entrada de 110V i 49.8Hz a una entrada de 110V i 
50Hz. El canvi de freqüència de la senyal d'entrada és instantani quan es commuta el 
Switch, i es comparen la senyal d'entrada i el sinus generat a partir de la freqüència 
ωo+∆ω(t) en un mateix Scope. El model de simulació s’implementa en entorn Simulink tal i 
com es mostra a la figura 5.3. 
 
Figura 5.2  Resposta a un esglaó unitari de la transmitància de llaç tancat de (5.14) 
Amplitud 
Temps 
Simulació i verificació experimental d'un rectificador 'boost' de 3 nivells tipus NPC Pàg. 27 
 
 
El resultat és mostra a la figura 5.4. 
 
Com es pot observar a la figura 5.4, a partir d'un segon (1s), es produeix la commutació de 
49.8Hz a 50Hz de freqüència, i un cop transcorregut un temps inferior a 1.2 segons el 
sistema sincronitza amb la nova freqüència d'entrada. 
Figura 5.3 Esquema de simulació de la variació de freqüència de la tensió d'entrada
Figura 5.4  Resultat de la simulació de la variació de freqüència 
Tensió d’entrada / VmSinus generat 
Temps 
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5.1.3. Verificació experimental del PLL 
A la figura 5.5 es mostra la tensió d'entrada senoidal de 110V 50Hz (Ch1), i com aquesta 
està sincronitzada amb el sinus generat pel PLL (Ch3). També es mostra el cosinus generat 
a partir de la mateixa fase del sinus (Ch4). 
 
5.2. Regulació de corrent 
En aquest apartat es vol realitzar un control del corrent de línea que permeti decidir tant el 
valor de consigna del pic del corrent (i per tant també decidint el valor RMS de l'intensitat del 
corrent) com el factor de potència de treball del rectificador en estudi. L'objectiu principal, per 
tant, és que amb tensions d'entrada diverses i connectant resistències al bus de contínua en 
un rang de valors ampli i per tant, amb la tensió del bus de contínua també variable, que el 
corrent no manifesti canvis respectant una sèrie de consignes de control.  
5.2.1. Disseny del controlador 
Partint de l'equació 4.13 en domini temporal i sense menysprear la resistència sèrie de la 
bobina: 
VV
dt
IdLIR inLLL −=+⋅         (5.15) 
Figura 5.5  Verificació experimental del PLL Ch1: Vin Ch3: sin(ω·t) Ch4: cos(ω·t) 
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Fent la transformació en parts d i q de LI  i V : 
t)·cos(ωIt)·sin(ωII 0q0dL −=        (5.16) 
)t·cos(V)t·sin(VV 0q0d ω−ω=        (5.17) 
t)·sin(ωVV 0Min =          (5.18) 
I subtituïnt les equacions (5.16), (5.17) i (5.18) en l'equació (5.15) s'obtenen les següents 
equacions: 
dMq
d
dL VVLIdt
dI
LIR +−⋅⋅+=−⋅− 0ω       (5.19) 
qd
q
qL VLIdt
dI
LIR +⋅⋅−=−⋅− 0ω        (5.20) 
Passant a domini de Laplace (s) les expressions anteriors: 
( ) ( ) dMqLd VVLIsLRsI +−⋅⋅+=⋅+⋅− 0ω       (5.21) 
( ) ( ) qdLq VLIsLRsI +⋅⋅−=⋅+⋅− 0ω       (5.22) 
I denominant a les expressions: 
( ) dMq VVLIs +−⋅⋅+= 01 ωφ         (5.23) 
( ) qd VLIs +⋅⋅−= 02 ωφ         (5.24) 
Obtenim els sistemes a controlar (sistemes lineals): 
( )
( )
( )
( ) ( )sGLsRs
sI
s
sI
L
qd =⋅+
−== 1
21 φφ        (5.25) 
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A continuació es mostra un esquemàtic del control a realitzar: 
+
-Iq·wo·L
Vm
Vd
1φ dIe∗dI
+−
 
 
+
Id·wo·L
Vq2
φ qIe∗qI
+−
 
Es pot observar als esquemàtics que per poder realitzar el control, s'ha utilitzat un 
feedforward que utilitza les pròpies variables calculades del control Id i Iq, i també Vm que és 
una variable d'entrada que es calcula a partir de la tensió d'entrada, de forma que sigui 
possible conèixer la planta del sistema G(s) sense conèixer els sistemes S1 i S2. Així, com 
que la planta G(s) a controlar és la mateixa pel llaç de control d'Id i el llaç de control d'Iq, es 
necessita un únic controlador C(s) implementat com un PI que permeti trobar un sistema en 
llaç tancat  amb uns criteris d'estabilitat. 
( )
LsR
sG
L ⋅+
−= 1  ( )
s
KsK
sC ip
+⋅=       (5.26) 
 
Figura 5.6  Llaç de control per a Id
Figura 5.7  Llaç de control per a Iq 
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Tancament de llaç a partir de les expressions de (5.26):  
( ) ( )
( ) ( )
L
Ks
L
RK
s
K
Ks
L
K
sCsG
sCsG
iLp
p
ip
−⋅


 +−+



 +⋅−
=⋅+
⋅
21
      (5.27) 
On: 
n
Lp
L
RK ωξ ⋅⋅=+− 2        2niL
K ω=−       (5.28) 
Si els valors de RL i L experimentals són respectivament 0.18Ω i 6.6mH i es desitja un 
coeficient d'amortiment ξ = 0.7 i una freqüència natural del sistema ωn = 2·π·50 rad/s, es té el 
següent sistema en llaç tancat: 
( ) ( )
( ) ( )
( )
04.9869682.439
23.23955.412
1 2 +⋅+
+⋅=⋅+
⋅
ss
s
sCsG
sCsG
      (5.29) 
Pols:   i⋅±− 224220  
I per tant, s’obtenen els valors de Kp i Ki desitjats pel disseny del controlador PI: 
Kp = -2.7228 Ki = -651.3939        (5.30) 
 
Figura 5.8  Lloc geomètric de les arrels 
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En la figura 5.8 que mostra el lloc geomètric de les arrels també es pot localitzar el pol de la 
planta a 27.27L
R L −=− , el zero a -Ki/KP = -239.23 i el pol a zero del controlador PI i les dues 
arrels conjugades amb part real negativa i⋅±− 224220  del sistema en llaç tancat, i per tant, 
és un sistema estable. 
La resposta a un esglaó unitari del sistema en llaç tancat és la següent: 
 
 
 
Temps d'establiment      st
n
s 0182.0
4 =⋅≈ ωξ      (5.31) 
Figura 5.9  Resposta a un esglaó unitari de la transmitància de llaç tancat de (5.29) 
Amplitud 
Temps 
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5.2.2. Simulació i verificació experimental del control per corrent 
A la figura 5.10 es mostra el conjunt de blocs implementats en el model de simulació amb els 
quals es pot realitzar la regulació de corrent. 
 
El bloc desmodulador de la figura 5.10 representa la transformació d-q des de la variable iL, 
que representa la intensitat del corrent de línea en domini temporal a variables contínues id i 
iq, i independents del temps que representen les característiques principals de l'ona 
sinusoïdal. Concretament, id representa el pic de corrent de iL si iq és igual a zero, i iq 
representa el factor de potència en el qual treballa el convertidor (normalment interessa iq=0, 
que representa treballar amb factor de potència unitat). La segona entrada del desmodulador 
(ω·t) és la fase calculada mitjançant el PLL dissenyat a l'apartat 5.1 i que és en sincronisme 
amb la fase de la tensió d'entrada. 
A la figura 5.11 es mostra el contingut del bloc "control id" de la figura 5.10  
 
Figura 5.10  Model de simulació amb regulació per corrent 
Figura 5.11  Llaç de corrent per a id i obtenció de Vd 
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L'esquema que es mostra a la figura 5.11 és el mateix que el mostrat a la figura 5.6 però 
adaptat en aquest cas, a un model de simulació. A la figura 5.12 es mostra el contingut del 
bloc "control iq" de la figura 5.10.  
 
Cal dir igualment, que l'esquema que es mostra a la figura 5.12 és el mateix que el mostrat a 
la figura 5.7 però adaptat en aquest cas, a un model de simulació. 
Finalment, es presenta el contingut del bloc modulador de la figura 5.10 a la figura 5.13, que 
realitza el càlcul del vector giratori V , que representa el vector refV giratori en els eixos d-q 
mostrat a la figura 4.5 però normalitzat respecte la tensió del bus de contínua. 
 
 
 
 
Figura 5.12  Llaç de corrent per a iq i obtenció de Vq 
Figura 5.13  Càlcul del vector de modulació 
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A continuació es fa una comparativa dels resultats obtinguts de simulació i els resultats 
obtinguts amb el rectificador experimental en dues proves realitzades amb uns paràmetres 
determinats. Les proves consten de: 
• Variació de la consigna de corrent (idref) 
• Variació de la resistència connectada al bus de contínua 
Als resultats de simulació i experimentals es representen la tensió Vab, la tensió Vdc del bus 
de contínua i la intensitat del corrent que circula per la bobina iL. Els resultats experimentals 
s'han obtingut d'un oscil·loscopi Tektronix TDS714L. 
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• Variació de la consigna de corrent (Idref) 
 Vin = 110V  Rpn = 132Ω  Idref  3A? 5A  Iqref = 0A 
 
 
Figura 5.14  Comparació simulació i experimentació amb variació de idref     
Ch1: Vab Ch3: Vdc Ch4: iL 
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• Variació de la resistència connectada al bus de contínua 
 Vin = 110V  Idref = 5A  Iqref = 0A  Rpn 132Ω ? 66Ω  
 
 
Figura 5.15  Comparació simulació i experimentació amb variació de Rpn  
 Ch1: Vab Ch3: Vdc Ch4: iL   
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5.3. Regulació de tensió 
A partir de tenir un control adequat de la regulació de corrent, el següent pas és implementar 
un control per tensió del bus de contínua. Aquest control permet de definir el nivell de tensió 
de contínua per diverses tensions d'entrada del rectificador i resistències connectades al bus 
de contínua. La regulació per tensió és molt interessant per moltes aplicacions pràctiques en 
que és necessari mantenir una tensió de contínua constant per subministrar a càrregues de 
diversos tipus (lineals i no lineals). 
5.3.1. Disseny del controlador  
Partint de les equacions (4.21) i (5.19): 
R
V
V
IVIV
dt
dVC dc
dc
qqdddc −⋅
⋅+⋅=⋅
22
       (5.32) 
mq
d
dLd VLIdt
dI
LIRV +⋅⋅−−⋅−= 0ω       (5.33) 
R
VIV dcdm
2
2
=⋅     en cas d'assolir l'equilibri del bus de contínua   (5.34) 
Si considerem RL≈0 (per simplificar l'expressió) i considerant que el factor de potència del 
rectificador és 1, es té que Iq≈0, de forma que si substituïm (5.33) en (5.32) fent els canvis 
pertinents queda la següent expressió: 
 
R
V
V
IV
dt
dI
L
dt
dVC dc
dc
dm
d
dc −⋅
⋅

 +⋅−
=⋅
22
         (5.35) 
A continuació definim les variables Vdc, Id i Vm com suma d'una component contínua amb una 
component variable en el temps com s'indica a continuació: 
Vdc=VDC+∆vdc           (5.36) 
Vm=VM+∆vm             (5.37) 
Id=ID+∆id             (5.38) 
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Introduint les equacions anteriors (5.36), (5.37) i (5.38) a (5.35) tenint en compte que el 
producte de dos senyals variables en el temps i de petita amplitud és aproximadament zero, 
tenint en compte també l'equació (5.34) que expressa la igualtat de potència a l'entrada i a la 
sortida del rectificador i transformant l'expressió resultant a domini de Laplace, ens queda el 
següent: 
( ) DmMDdDCDCdc ICvVsILCiCR
VVsv ⋅⋅∆++⋅⋅−⋅⋅∆=


⋅
⋅+⋅⋅∆ 114    (5.39) 
Per tant, la funció de transferència que representa la planta és la següent: 


 ⋅⋅+



 ⋅⋅−
⋅⋅
⋅=∆
∆
sCR
s
V
IL
V
RV
i
v M
D
DC
M
d
dc
4
1
1
4
       (5.40) 
Com que la planta és variable segons els valors de tensió i intensitat d'entrada, tensió del 
bus de contínua i resistència connectada al bus de contínua principalment, hem de 
considerar uns valors estàndard d'aquestes variables en l'ús experimental del rectificador: 
VM=110 2 V        Utilitzant (5.34):  
ID=5A         VDC=226.6V       (5.41) 
R=132Ω 
C=1000µF i L=6.6mH 
I per tant, la planta queda finalment, 
G(s) =
( )
( )s
se
i
v
d
dc
⋅+
⋅−−⋅=∆
∆
033.01
06132.2121655.22     (5.42) 
 
 
Per poder controlar el sistema G(s), es necessita fer primer un esquema del diagrama de 
blocs que formaran la transmitància de llaç de tensió: 
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*
di∆e
+−
di∆ dcv∆*dcv∆
 
On T(s)=1, ja que degut al control de corrent que s'ha realitzat a l'apartat anterior, el valor ∆id 
és igual al seu valor de consigna ∆id*, sense considerar a la funció de transferència T(s) 
retards importants ja que el control per corrent és molt més ràpid que per tensió. 
Per tant, ara cal dissenyar el controlador C(s), que només tindrà la part integral amb una 
constant Ki ja que d'aquesta manera s'aconsegueix que el numerador de la transmitància de 
llaç tancat sigui un ordre inferior al denominador, i per seleccionar els pols del denominador 
es fa de forma similar al control per corrent per obtenir un sistema subamortiguat amb dos 
arrels conjugades amb part real negativa considerant un coeficient d'amortiment ξ = 0.7 (i ωn 
ve donada pel càlcul). 
Considerant tot això s'obté el controlador i la transmitància de llaç tancat: 
( )
s
sC 678.0=     (5.43) 
( ) ( )
( ) ( )
( )
45.465203.30
549.4714129.10
1 2 +⋅+
−⋅−=⋅+
⋅
ss
s
sCsG
sCsG
    (5.44) 
Pols:   i⋅±− 4.151.15    ξ = 0.7   ωn = 21.57 rad/s  
 
Figura 5.16  Diagrama de blocs representatiu del llaç tancat de tensió 
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Es pot observar a la figura 5.17 que mostra el lloc de les arrels que el zero de la planta G(s) 
situat al pla dret del domini s fa que sigui difícil trobar un controlador que sigui fiable per totes 
les condicions de treball, considerant sobretot que la planta és variable segons el règim de 
treball del convertidor. Amb el controlador C(s) seleccionat per tant, s'ha de parar atenció als 
marges de guany i de fase que té la transmitància de llaç C(s)·G(s) i que permeten conèixer 
l'estabilitat del sistema en llaç tancat. Concretament es té un marge de guany MG = 49.7dB i 
un marge de fase MF = 65.1º que són valors adequats de cara a criteris d'estabilitat (la 
planta G(s) podria augmentar el seu guany fins a 49.7dB degut a variacions de les variables 
que la defineixen mantenint l'estabilitat). 
A la figura 5.18 es mostra la resposta del sistema en llaç tancat a un esglaó unitari. 
 
Figura 5.17  Lloc geomètric de les arrels 
Figura 5.18  Resposta a un esglaó de la transmitància de llaç tancat de (5.44)
Amplitud 
Temps 
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Es pot observar a la resposta a l'esglaó que el sistema arriba al règim permanent en un 
temps d'establiment força més gran que el necessari per estabilitzar el llaç de corrent (5.31). 
Per tant, es demostra que el llaç de tensió és més lent que el de corrent. 
Temps d'establiment:  st
n
s 265.0
4 =⋅≈ ωξ     (5.45) 
5.3.2. Simulació i verificació experimental del control per tensió 
A la figura 5.19 es mostra el conjunt de blocs implementats en el model de simulació amb els 
quals es pot realitzar la regulació de tensió. 
 
Els blocs desmodulador, control id, control iq i modulador de la figura 5.19 són exactament 
els mateixos que en el cas de regulació per corrent (figura 5.10), i no es tornen a comentar 
en aquest apartat. 
El bloc "Control tensió" de la figura 5.19, és el bloc que permet calcular la intensitat de 
referència a partir de la tensió de contínua real del rectificador i una consigna de tensió pel 
bus de contínua.  
A la figura 5.20 es mostra el contingut del bloc "Control tensió" de la figura 5.19  
Figura 5.19  Model de simulació amb regulació per tensió 
Simulació i verificació experimental d'un rectificador 'boost' de 3 nivells tipus NPC Pàg. 43 
 
 
L'esquema que es mostra a la figura 5.20 és el mateix que el mostrat a la figura 5.16 però 
adaptat en aquest cas a un model de simulació, ja que en els dos casos a la sortida del PID 
(el controlador C(s) a la figura 5.16) s'obté el valor de Idref  que permet realitzar un control de 
corrent tal, que permeti mantenir el valor de la tensió continua en el valor de consigna. És 
per tant, un control de tensió sobre un control de corrent que actuen conjuntament. 
A continuació es fa una comparativa dels resultats obtinguts de simulació i els resultats 
obtinguts amb el rectificador experimental en dues proves realitzades amb uns paràmetres 
determinats. Les proves consten de: 
• Variació de la consigna de tensió (Vpn ref) 
• Variació de la resistència connectada al bus de contínua 
Als resultats de simulació i experimentals es representen la tensió Vab, la tensió Vdc del bus 
de contínua i la intensitat del corrent que circula per la bobina iL. Els resultats experimentals 
s'han obtingut d'un oscil·loscopi Tektronix TDS714L. 
 
 
 
 
 
Figura 5.20  Controlador per la tensió del bus de continua 
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• Variació de la consigna de tensió 
Vin = 110V  Rpn = 132Ω  Iqref = 0A  Vpn ref  300V? 200V 
 
 
Figura 5.21  Comparació simulació i experimentació amb variació de  Vpn ref 
Ch1: Vab Ch3: Vdc Ch4: iL
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• Variació de la resistència connectada al bus de contínua 
 Vin = 110V  Vpn ref = 200V  Iqref = 0A   Rpn 132Ω ? 66Ω 
 
 
Figura 5.22  Comparació simulació i experimentació amb variació de  Rpn 
Ch1: Vab Ch3: Vdc Ch4: iL 
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5.4. Equilibrat del bus de contínua 
En aquest apartat s'estudia l'equilibrat de les tensions dels dos condensadors que formen el 
bus de contínua. S'estudien dos casos: 
• Equilibrat amb una única càrrega connectada entre P i N (5.4.1) 
• Equilibrat amb dues càrregues. Una càrrega connectada entre P i O i una càrrega 
connectada entre O i N (5.4.2) 
Les solucions adoptades per fer l’equilibrat en ambdós casos són diferents perquè 
necessiten cadascú un estudi individual. 
La necessitat d'un sistema d’equilibrat dels condensadors ve donada per: 
- L'objectiu principal de l’equilibrat és que la tensió diferència dels condensadors (Vdiff) ha de 
ser tal que l'error relatiu d'aquesta tensió diferència en relació amb la tensió total del bus de 
contínua sigui inferior al 3%.   
- Delimitar els possibles sobrecorrents que es puguin generar degut a possibles variacions 
en la tensió diferència entre els dos condensadors.  
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5.4.1. Equilibrat amb una única càrrega connectada entre P i N 
 A la figura 5.23 es mostra el bus de contínua format pels condensadors C1 i C2, i connectat a 
una resistència entre els punts P i N. 
 
La suma d'intensitats d'entrada al punt O és igual a la suma d'intensitats de sortida del punt 
O segons les lleis de Kirchoff, i tenint en compte el sentit dels corrents que es mostra a la 
figura 5.23:  
211 coc iii =+           (5.46) 
Reordenant l'equació (5.46): 
121 occ iii −=−           (5.47) 
On: 
 
dt
dVCi Cc 111 ⋅=      i dt
dVCi Cc 222 ⋅=       (5.48) 
Considerant que C1 = C2 = C i que Vc1 - Vc2 = Vdiff l'equació (5.47) queda: 
Figura 5.23  Bus de contínua amb connexió d'una càrrega resistiva Rpn 
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1o
diff i
dt
dV
C −=                (5.49) 
El terme io1 que representa el corrent que circula per la branca o, té en compte el temps que 
les branques a i b són en connexió amb la branca o  en cada període de commutació. 
( )boaoLo SSii −⋅=1          (5.50) 
A partir de l'estratègia de modulació que se segueix en aquest projecte, una altra forma 
d'escriure l'equació (5.50) és utilitzant els duty-ratio: 
( ) ( )( )nopoonopLo ddddii +−+⋅=1        (5.51) 
Si es denomina, 
onopA ddd +=    i    nopoB ddd +=        (5.52) 
Podem simplificar en notació l'equació (5.51) i ens queda el següent: 
( )BALo ddii −⋅=1               (5.53) 
I substituint l'expressió (5.53) en (5.49) ens queda: 
( ) ∆⋅=−⋅= LABLdiff iddidt
dV
C        (5.54) 
El problema d'aquesta expressió és que no és trivial conèixer el valor instantani de dB-dA per 
poder saber el valor instantani del corrent que circula per o, de forma que a continuació es 
presenta una simplificació que es pot considerar vàlida.  
Considerant que ∆ és dB-dA a l'expressió (5.54), i que aquest terme té un valor directament 
proporcional a la diferència de tensions entre els condensadors (si dA=dB=0, Vdiff  = 0, si 
dA<dB, Vdiff<0 i si dA>dB, Vdiff>0), llavors ∆ es pot expressar com: 
( )Ldiff isignVk ⋅⋅=∆          (5.55) 
On k és un valor negatiu comprès entre -1 i 0 (negatiu ja que dB-dA és proporcional 
negativament amb Vdiff), i sign(iL) representa el signe d'iL, que multiplicat pel propi iL dóna 
com a resultat el valor absolut de iL. Així, (5.54) es pot expressar com: 
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diffL
diff Vik
dt
dV
C ⋅⋅=         (5.56) 
És per tant necessari inserir un valor de k adient que pot ser constant o adaptat a règims de 
funcionament diferents del rectificador i variant en el temps per poder equilibrar el bus de 
contínua de forma correcta, sense possibles sobrecorrents deguts a ràpides variacions de la 
tensió diferència entre els condensadors. 
Per fer notar l'importància d'aplicar uns valors de k adients, es pot observar la figura 5.24 
obtinguda a partir d'un equilibrat realitzat amb el rectificador monofàsic real experimental: 
 
Un intent d'equilibrar el bus de contínua des de Vdiff = 135V amb un valor de k = -0.03 
constant, fa que apareixi un sobrepuig de corrent molt gran que pot ser molt perillós sobretot 
pels transistors IGBT, que es poden cremar amb facilitat. D'aquí surt la necessitat de 
realitzar un sistema d’equilibrat que eviti en la mida del possible que puguin ocórrer aquestes 
situacions. 
Figura 5.24  Sobrecorrent produït per un equilibrat de tensions amb k = -0.03 
Ch2: iL Ch3: Vpo Ch4: Von  
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5.4.1.1. Sistema de càlcul de k adaptatiu  
En aquest cas s'adopta un sistema adaptatiu que sorgeix dels resultats obtinguts de realitzar 
múltiples simulacions amb un model de simulació que modela el rectificador monofàsic real. 
Concretament, per tal de delimitar un possible sobrecorrent durant el procés d’equilibrat, no 
s'acceptarà més d'un 20% de sobrepuig sobre el valor de pic del corrent de línea durant el 
procés d’equilibrat del bus de contínua. A partir d'aquest criteri, suposant com a constant la 
tensió d'entrada (Vin = 110V), i com a variables un desequilibri inicial (Vdiff / Vdc) inicial que pot 
variar entre 0 i 1, una intensitat de referència (Idref) i una resistència connectada al bus de 
contínua (Rpn), es fan simulacions del sistema amb diversos valors de k fins trobar aquell 
valor de k que permet obtenir un sobrepuig limitat a 1.2 vegades el valor definit per Idref. 
A més, els valors introduïts de Vin, Idref, Vdc i Rpn al model de simulació han de complir en tot 
moment l'equació general d'igualtat de potències a l'entrada i a la sortida del rectificador 
(equació (5.34)): 
 
pn
dcdrefpkin
R
VIV 2_
2
=⋅          (5.57)  
on  inpkin VV ⋅= 2_  
 
Un cop s'obté un valor de k per a cada tres valors Vdc, Idref i Rpn es pot obtenir la següent 
taula: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 Rpn 
Vdiff / Vdc 132Ω 264Ω 396Ω 
0 -0.2 -0.2 -0.2 
0.05 -0.088 -0.062 -0.05 
0.1 -0.044 -0.031 -0.025 
0.15 -0.029 -0.0135 -0.008 
0.2 -0.0165 -0.0062 -0.004 
0.25 -0.0085 -0.0037 -0.0023 
0.3 -0.0053 -0.0025 -0.0016 
0.35 -0.0038 -0.0018 -0.0012 
0.4 -0.003 -0.0014 -0.0009 
0.45 -0.0022 -0.00105 -0.00072 
0.5 -0.0018 -0.00085 -0.00058 
0.55 -0.0015 -0.0007 -0.00048 
0.6 -0.0012 -0.0006 -0.0004 
0.8 -0.0007 -0.00035 -0.00022 
1 -0.00045 -0.0002 -0.00015 
Taula 5.1  Taula de valors de k 
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Com es pot observar a la taula, el valor de k no ve donat pel valor de Idref. I es que s'ha pogut 
observar que els valors de k són independents de Idref per cada parell Vdiff / Vdc i Rpn. Això vol 
dir, per posar un exemple, que si Vdiff / Vdc = 0.4 i Rpn=132Ω, el valor de  k que permet que si 
Idref val 5A el sobrepuig del corrent arribi a 6A, i que si Idref val 15A el sobrepuig del corrent 
arribi fins a 18A, és k = -0.003. Aquest fet fa que la taula resultant estigui simplificada 
enormement. A la figura 5.25 es mostra la comparació entre el cas Idref = 5A i el cas Idref = 15A 
comentat anteriorment, on es pot veure com el sobrepuig relatiu d’ambdós corrents és el 
mateix. 
        
Cal dir que si Vin és diferent de 110V 50Hz, llavors el contingut de la taula si que pot variar, 
encara que pot utilitzar-se aquesta mateixa per un rang de tensions amb Vin de 75V a 150V 
sense gaires problemes. 
5.4.1.2. Simulació i verificació experimental  
A la figura 5.26 es mostra el model en Simulink utilitzat. 
 
Figura 5.25  Sobrepuig de corrent en cas Idref=5A i Idref=15A  
Figura 5.26  Model Simulink pel càlcul de ∆ 
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La Look-Up Table (2-D) que s'observa a la figura 5.26 conté la taula que conté els valors de 
k calculats. Les entrades de la taula són Vin / Vdc i Rpn. Rpn és el valor de la resistència 
connectada al bus de continua i es calcula a partir de l'equació (5.57) d'igualtat de potències 
d'entrada i de sortida del convertidor: 
drefpkin
dc
pn IV
VR ⋅
⋅=
_
22
         (5.58)  
Si la càrrega connectada al bus no és una resistència (càrrega no lineal), el valor calculat de 
Rpn pot interpretar-se com la resistència equivalent que es veu des de els condensadors cap 
a la càrrega, de forma que l’equilibrat també és vàlid. 
L'element Switch1 de la figura serveix per seleccionar entre k = 0 i el valor de k calculat 
mitjançant interpolació lineal des de la taula. Es pot crear un desequilibri de tensió i mantenir-
lo en un nivell determinat amb k = 0 i amb el valor de k calculat per interpolació, activar el 
procés d’equilibrat dels condensadors. 
Un cop es té el valor de k, es calcula ∆ (variable eq a la figura 5.26) a partir de l'equació 
(5.55). 
A continuació es fa una comparativa dels resultats obtinguts de simulació i els resultats 
obtinguts amb el rectificador experimental en dues proves realitzades amb uns paràmetres 
determinats. Les proves consten de: 
• Equilibrat a partir de Vdiff o=-75.5V, Rpn=132Ω i amb control de Idref=5A 
• Equilibrat a partir de Vdiff o=-215V, Rpn=330Ω i amb control de Idref=5A 
Als resultats de simulació i experimentals es representen la tensió Vab, les tensions Vc1 i Vc2 
de cadascun dels condensadors del bus de contínua i la intensitat del corrent que circula per 
la bobina iL. Els resultats experimentals s'han obtingut d'un oscil·loscopi Tektronix TDS714L. 
La tensió d'entrada en ambdues proves és Vin = 110V / 50Hz 
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• Equilibrat a partir de Vdiff o= -75.5V, Rpn=132Ω i amb control de Idref=5A 
 
 
Figura 5.27  Comparació simulació i experimentació equilibrat Vdiffo= -75.5V  
Ch1: Vab Ch2: iL Ch3: Vpo Ch4: Von 
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• Equilibrat a partir de Vdiff o=-215V, Rpn=330Ω i amb control de Idref=5A 
 
 
Figura 5.28  Comparació simulació i experimentació equilibrat Vdiffo= -215V 
Ch1: Vab Ch2: iL Ch3: Vpo Ch4: Von
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5.4.2. Equilibrat amb dues càrregues 
A la figura 5.29 es mostra el bus de contínua format pels condensadors C1 i C2. El 
condensador C1 té connectat en paral·lel una reistència R1 entre els punts P i O i el 
condensador C2 té connectat en paral·lel una resistència R2 entre els punts O i N. 
 
La suma d'intensitats d'entrada al punt O és igual a la suma d'intensitats de sortida del punt 
O segons les lleis de Kirchoff, i tenint en compte el sentit dels corrents que es mostra a la 
figura 5.29:  
2211 ococ iiii +=+          (5.59) 
Reordenant l'equació (5.59): 
2121 oocc iiii +−=−          (5.60) 
On: 
 
dt
dVCi Cc 111 ⋅=      i dt
dVCi Cc 222 ⋅=       (5.61) 
Figura 5.29  Bus de contínua amb dues càrregues resistives amb punt comú O 
Pàg. 56  Memòria 
 
Considerant que C1 = C2 = C i que Vc1 - Vc2 = Vdiff l'equació (5.60) queda: 
21 oo
diff ii
dt
dV
C +−=          (5.62) 
Si es substitueix 1oi  per l'expressió obtinguda de la unió de (5.49) i (5.56) a l'equació (5.62) 
obtenim l'equació (5.63). 
2odiffL
diff iVik
dt
dV
C +⋅⋅=         (5.63) 
Si es substitueix Li  únicament per la seva component continua, ens queda el següent: 
2odiff
diff iVIok
dt
dV
C +⋅⋅=              (5.64) 
Vdiff és la tensió diferència Vc1-Vc2 
Li  és la intensitat de corrent de línea en valor absolut 
Ioés la component contínua de Li , on π
MIIo
⋅= 2 , i IM és el pic de la intensitat iL 
01 ≤≤− k   
Si se suposa que 0=dt
dV
C diff  (règim estacionari), i es substitueix a (5.64):  
diff
o
VIo
ik ⋅
−= 21           (5.65) 
Si s'aplica ( )Ldiff isignVk ⋅⋅=∆ 1  el bus de continua restarà, per tant, en règim estacionari 
(que no vol dir equilibrat). 
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5.4.2.1. Sistema de càlcul de k 
A continuació es realitza l'explicació del procés utilitzat per aconseguir l’equilibrat dels 
condensadors connectats a dues càrregues en paral·lel i pel punt O: 
1. Es calcula una variable k1 mitjançant l'equació (5.65) per la qual el sistema es manté 
en règim estacionari. Aquesta k1 calculada és una variable límit entre el règim 
estacionari i el règim transitori, ja que aplicar una k més petita o més gran que k1 (en 
valor absolut) significa desequilibrar o equilibrar el bus de contínua respectivament 
en cas que io2 sigui diferent de zero. En canvi, si io2 és molt pròxim a zero, aplicar una 
k més petita o més gran que k1 (en valor absolut), significa romandre en el règim 
estacionari (amb el desequilibri màxim dels condensadors), o començar a equilibrar 
el bus de contínua, respectivament (sempre tenint en compte que k1 es calcula amb 
l'equació (5.65) tenint actualitzades les variables io2, Io i Vdiff  en tot moment). 
2. Del punt anterior es dedueix que cal aplicar una k que sigui més gran que k1 (en valor 
absolut) per assegurar l’equilibrat dels condensadors. Per aconseguir-ho es 
multiplica aquesta variable k1 per un factor més gran que la unitat, de forma que 
s'assegura sortir del règim estacionari per equilibrar les tensions dels condensadors 
aplicant la nova k2 calculada, 12 kfactork ⋅=  i ( )Ldiff isignVk ⋅⋅=∆ 2 . Aquest factor 
més gran que la unitat és pot escollir a elecció de l'usuari. Un factor petit té com 
avantatge principal la no aparició de sobrepuigs a la intensitat de corrent que circula 
per la bobina, i com inconvenient, el temps d'equilibri pot arribar a ser bastant lent. Al 
contrari, un factor gran pot produir sobrepuigs al corrent, a la vegada que també pot 
acortar-se el temps d’equilibrat dels condensadors. En les simulacions i 
experimentacions que s'han realitzat i que es mostren més endavant el factor utilitzat 
és de 1.2  
3. Un cop s'aplica la variable k2, ( )Ldiff isignVk ⋅⋅=∆ 2 , en teoria s'està fent que el 
corrent io1 sigui aproximadament igual a diffo VIoki ⋅⋅−≅ 21 , i per tant, 
diffdiffo VIokVIokfactori ⋅⋅−⋅⋅−⋅−≅ 111 )()1( . A l'equació (5.64), el terme 
diffVIok ⋅⋅1  s'anul·la amb io2 , ja que k1 s'ha calculat a partir de l'equació  (5.65), i el 
terme diffVIokfactor ⋅⋅⋅− 1)1(  és el terme que permetrà que comenci a equilibrar-se el 
bus, ja que farà que dVdiff /dt sigui diferent de zero. Aquest principi del règim transitori 
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farà que el corrent que circuli per io2 s'actualitzi a unes noves condicions juntament 
amb el valor de Vdiff. A partir de les noves variables Vdiff i io2 principalment (ja que Io 
no variarà massa) es tornarà a calcular la nova k1 que permetrà a la seva vegada 
calcular una nova k2 que permetrà a la vegada calcular una nova ∆. Aquest procés 
de càlcul cíclic realitzat a partir de les magnituds reals captades de Vdiff i io2  acabarà 
fins aconseguir l'equilibri dels condensadors amb un valor Vdiff /Vdc que també es pot 
escollir a elecció de l'usuari. 
4. Al finalitzar el procés d’equilibrat, es desitja que el rectificador assoleixi un altre règim 
permanent on es pugui escollir el valor |Vdiff /Vdc| final que sigui necessari. Per 
realitzar això es necessita calcular un altre valor de k, que s'anomena kfinal. kfinal es 
calcula a partir de l'equació (5.65) de la forma següent: 
 ρ=⋅⋅
−=
dcfinal
o
dc
diff
VkIo
i
V
V
final
2       (5.66) 
 Reordenant (5.66) per calcular kfinal: 
 ρ⋅⋅
−=
dc
o
final VIo
ik 2              (5.67) 
 On ρ pot ser, per exemple, 0.01 indicant que la diferència de tensions dels 
 condensadors  a l'equilibri, finalitzaria amb un 1% relatiu a la tensió total del  bus. 
5.4.2.2. Simulació i verificació experimental  
A continuació, el que es pretén, es forçar un desequilibri al bus de contínua connectant dues 
resistències diferents entre els punts P i O i els punts O i N i en un primer moment, fer que el 
sistema de control d’equilibrat no actuï (∆=0), de forma que el desequilibri entre les tensions 
dels condensadors sigui el següent:  
 
 
Si ∆=0:   
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io2 = 0   ?   iR1 = iR2   ?    
212
2
1
1
RR
Vdc
R
Vc
R
Vc
+==   ?       
1
21
1 RRR
VdcVc ⋅+=          (5.68) 
2
21
2 RRR
VdcVc ⋅+=          (5.69) 
Com és natural, mentre la diferència entre R1 i R2 sigui més gran, més gran serà la diferència 
de tensions entre els dos condensadors. Quan en un primer règim permanent els dos 
condensadors estiguin desequilibrats amb ∆=0, es posarà en marxa el control de l’equilibrat 
dels condensadors passant a calcular la variable ∆  a partir de les lectures de les variables 
io2, Io i Vdiff . 
En el cas dels resultats experimentals, la senyal io2 la obtenim directament d'una sonda de 
corrent connectada al cable que connecta el punt O dels condensadors amb el punt O de les 
resistències. 
El sistema de control implementat amb blocs Simulink es mostra a la figura 5.30. 
 
Figura 5.30  Model Simulink pel càlcul de ∆ 
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A continuació, es poden observar les simulacions realitzades, i la seva comparació amb els 
resultats experimentals, amb control d'intensitat de corrent Idref = 5A i Iqref=0A (iL RMS = 3.53A) 
per diverses resistències Rpo i Ron i una mateixa tensió d'entrada de 110V. Proves 
realitzades: 
• Equilibrat amb Rpo = 33Ω i Ron = 132Ω i amb control de Idref=5A 
• Equilibrat amb Rpo = 66Ω i Ron = 264Ω i amb control de Idref=5A 
Als resultats de simulació i experimentals es representen la tensió Vab, les tensions Vc1 i Vc2 
de cadascun dels condensadors del bus de contínua i la intensitat del corrent que circula per 
la bobina iL. Els resultats experimentals s'han obtingut d'un oscil·loscopi Tektronix TDS714L. 
La tensió d'entrada en ambdues proves és Vin = 110V / 50Hz 
En totes les proves experimentals: Ch1: Vpo Ch2: Von Ch3: Vab Ch4: iL 
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• Equilibrat amb Rpo = 33Ω i Ron = 132Ω i amb control de Idref=5A 
         
         
      
Figura 5.31  Bus de contínua desequilibrat 
Figura 5.32  Procés d'equilibratge dels condensadors 
Figura 5.33  Bus de contínua equilibrat 
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• Equilibrat amb Rpo = 66Ω i Ron = 264Ω i amb control de Idref=5A 
       
       
       
Figura 5.34  Bus de contínua desequilibrat 
Figura 5.35 Procés d’equilibrat dels condensadors 
Figura 5.36  Bus de contínua equilibrat  
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Els resultats anteriors han estat realitzats amb control per corrent. A continuació es mostren 
els resultats experimentals amb control per tensió per observar que aquest control és també 
compatible amb l’equilibrat dels condensadors amb dues càrregues resistives. 
Es realitzen dues proves experimentals diferents: 
• Vin=110V 50Hz Vpn ref=200V Rpo=33Ω Ron=132Ω 
• Vin=110V 50Hz Vpn ref=360V Rpo=132Ω Ron=264Ω 
 
 
   
Figura 5.37  Procés d’equilibrat amb Vpn ref = 200V 
Figura 5.38  Abans i després de l’equilibrat Vpn és manté a 200V 
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Figura 5.39  Procés d’equilibrat amb Vpn ref = 360V 
Figura 5.40  Abans i després de l’equilibrat Vpn és manté a 360V 
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PART II  SISTEMA TRIFÀSIC 
 
6. CONVERTIDOR CA/CC TRIFÀSIC 
6.1. Topologia 
La topologia utilitzada per al rectificador trifàsic de tres nivells ha estat la mateixa que la 
utilitzada per al rectificador monofàsic de tres nivells (apartat 4.1). És a dir, el rectificador 
trifàsic objecte d’estudi en aquesta segona part del projecte ha estat tipus NPC. 
A la figura 6.1 es presenta l’esquema equivalent del rectificador. Si es compara l’esquema de 
la figura 6.1 amb el presentat a la figura 4.1 es poden observar les diferències que existeixen 
entre monofàsic i trifàsic. En concret s’observa que per al cas trifàsic les branques d’entrada 
del rectificador són 3 (a, b, c), i que a cadascuna d’elles hi ha col·locada una bobina entre la 
font d’entrada alterna i els commutadors que permeten la connexió amb els punts de sortida 
p, o ó n. 
 
Com que hi ha una branca més que en monofàsic, cal doncs un interruptor més per a la 
connexió de les branques d’entrada amb les de sortida. Per tant, s’ha afegit l’interruptor Sc. 
A l’equació (4.1) s’han presentat les funcions de commutació del rectificador monofàsic de 
tres nivells. Per al rectificador trifàsic són les mateixes, amb la diferència que ara es fan 
extensibles per a les 3 fases. A l’equació (6.1) es presenten les funcions de commutació que 
determinen els estats assolibles pel rectificador trifàsic. 
Figura 6.1 Esquema equivalent del rectificador trifàsic 
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{ } { }n,o,pj;c,b,ai
contraricasen,0
jpuntalconnectaifasesi,1
Sij ∈∈


=    (6.1) 
Referent a les lleis que han de satisfer aquestes funcions de commutació cal dir que són 
idèntiques a les que s’han presentat per al rectificador monofàsic (4.2) i (4.3) però fent-les 
extensibles a les 3 fases de la tensió d’entrada del rectificador. 
Per tant, la relació que han de satisfer els estats de commutació del rectificador trifàsic és la 
següent: 
}c,b,a{i1SinSioSip ∈=++        (6.2) 
En el cas trifàsic, les possibilitats de connexió de les fases d’entrada amb la sortida són 
superiors a les del cas monofàsic, fet que significa que hi hagi un major nombre d’estats per 
al convertidor. A la Taula 6.1 es presenten els estats del convertidor amb  la corresponent 
connexió de les diferents branques del rectificador. 
 
Número d’estat 
Connexió branques d’entrades 
(a,b,c) amb els punts del bus 
de sortida (p,o,n) 
Vab Vbc Vca 
1 ppp 0 0 0 
2 ppo 0 Vpn/2 -Vpn/2 
3 ppn 0 Vpn -Vpn 
4 pop Vpn/2 -Vpn/2 0 
5 poo Vpn/2 0 -Vpn/2 
6 pon Vpn/2 Vpn/2 -Vpn 
7 pnp Vpn -Vpn 0 
8 pno Vpn -Vpn/2 -Vpn/2 
9 pnn Vpn 0 -Vpn 
10 opp -Vpn/2 0 Vpn/2 
11 opo -Vpn/2 Vpn/2 0 
12 opn -Vpn/2 Vpn -Vpn/2 
13 oop 0 -Vpn/2 Vpn/2 
14 ooo 0 0 0 
15 oon 0 Vpn/2 -Vpn/2 
16 onp Vpn/2 -Vpn Vpn/2 
17 ono Vpn/2 -Vpn/2 0 
18 onn Vpn/2 0 -Vpn/2 
19 npp -Vpn 0 Vpn 
20 npo -Vpn Vpn/2 Vpn/2 
21 npn -Vpn Vpn 0 
22 nop -Vpn/2 -Vpn/2 Vpn 
23 noo -Vpn/2 0 Vpn/2 
24 non -Vpn/2 Vpn/2 0 
25 nnp 0 -Vpn Vpn 
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26 nno 0 -Vpn/2 Vpn/2 
27 nnn 0 0 0 
Tal i com es mostra la Taula 6.1, els possibles estats assolibles pel convertidor són 27.  
A l’apartat 6.3 es presenta quina ha estat l’estratègia de modulació que ha permès sintetitzar 
la tensió trifàsica d’entrada del pont mitjançant els 27 vectors d’estat del convertidor 
6.2. Principals elements constitutius 
Pel que fa als elements que permeten la connexió entre l’entrada alterna i la sortida 
contínua, cal comentar que per al rectificador trifàsic també és necessari l’ús d’uns 
interruptors de potència que permetin la connexió i desconnexió de forma controlada. Per 
tant doncs, s’han d’utilitzar interruptors de potència com els descrits al capítol 4.2. 
En l’elecció dels interruptors de potència, s’ha optat per l’utilització d’IBGTs juntament amb la 
connexió del diode antiparal·lel. Aquesta configuració també ha estat escollida per al sistema 
monofàsic. 
A la Figura 6.2 es mostra la configuració del rectificador trifàsic un cop introduïts els 
semiconductors de potència utilitzats. També es pot observar la numeració que es fa de 
cadascun d’ells i que s’ha usat al llarg d’aquest projecte. 
 
Taula 6.1  Estats de commutació possibles en un convertidor trifàsic de tres nivells 
Figura 6.2  Esquema del rectificador trifàsic de tres nivells incloent els 
semiconductors de potència 
S1
S22
S11
S2
S3
S44
S33 
S4
S5
S66
S55
S6
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Amb aquesta configuració del rectificador, les funcions de commutació són les que es 
mostren a continuació: 
 
Sap = S1 AND S22 Sbp = S3 AND S44 Scp = S5 AND S66 
Sao = S22 AND S11 Sbo = S44 AND S33 Sco = S66 AND S55 (6.3) 
San = S11 AND S2 Sbn = S33 AND S4 Scn = S55 AND S6  
 
S’observa doncs, que apareixen 3 funcions més de les que s’havien presentat a l’equació 
(4.5). Això és fruit de la nova branca d’entrada que s’ha afegit per a la configuració trifàsica. 
De la mateixa manera a com succeeix en monofàsic, s’observa que per a passar d’un estat a 
un altre caldria fer la commutació de dos interruptors simultàniament. Tal i com s’ha 
comentat al capítol 4.2, aquest fet és físicament impossible, i per tant s’ha presentat un 
procediment estàndard per a fer possible la commutació d’un estat a un altre sense perill per 
al convertidor. 
6.3. Estratègia de commutació 
A l'apartat 4.3 s’ha presentat una simplificació de la modulació SVM utilitzada pel 
rectificador monofàsic. Doncs bé, per al rectificador trifàsic la modulació que s’ha emprat 
ha estat la SVM o també anomenada SVM-PWM que és ben coneguda i àmpliament 
utilitzada en convertidors multinivell. 
La modulació SVM permet representar cadascun del possibles estats del convertidor 
mitjançant un vector de tensió de referència, i el conjunt de tots aquests vectors d’estat 
configura el diagrama vectorial de tensions del convertidor. A la Figura 6.3 es representa 
el diagrama SVM. El vector de tensió de referència representa les tensions trifàsiques 
entre l’entrada del pont i el punt ‘o’, girant a una velocitat angular ω. Aquest vector de 
referència es pot obtenir per a cada període de commutació com a combinació lineal dels 
vectors d’espai de tensió representatius de cada estat de commutació del convertidor. 
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Aprofitant la simetria que presenta el diagrama SVM, els vectors d’espai de tensió es 
poden classificar en 4 categories, segons la longitud que presenten: 
1. Vectors nuls: {ooo, ppp, nnn}. Es troben situats a l’origen de coordenades i tenen 
una longitud zero. 
2. Vectors llargs: {pnn, ppn, npn, npp, nnp, pnp}. Tenen una longitud normalitzada 
de 
3
2  i delimiten les 6 regions principals anomenades sextants.  
3. Vectors mitjans: {pon, opn, npo, nop, onp, pno}. Tenen una longitud normalitzada 
1. Divideixen cada sextant en dues parts. 
4. Vectors curts: {poo, onn, ppo, oon, opo, non, opp, noo, oop, nno, pop, ono}. 
Tenen una longitud normalitzada
3
1 . Cadascun d’aquests vectors representa dos 
Figura 6.3 Diagrama SVM dels convertidors trifàsics de tres nivells 
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estats de commutació diferents, fet que permet disposar d’un grau més de llibertat 
i per tant escollir entre dos estats diferents per a representar el vector de 
referència. 
Ara bé, a l’hora d’escollir els vectors d’espai cal decidir també unes quantitats anomenades 
duty-ratio. Aquestes quantitats decidiran per quant s’han de multiplicar els vectors d’estat, 
per a llavors sumar-los i obtenir el vector de  referència. 
 
 
 
Aprofitant la simetria que presenta l’hexàgon del diagrama SVM, es pot reduir l’estudi de la 
modulació i el càlcul dels duty-ratio respectius a un zona del diagrama. A la Figura 6.4 es 
detalla la divisió que és fa de les zones del diagrama SVM. El triangles blaus indiquen els 
sextants. Cada sextant es divideix en quatre zones que són les anomenades regions (color 
vermell). Només estudiant la situació en el primer sextant es poden extendre els seus 
resultats a la resta de l’hexàgon, segons la relació mostrada a la Taula 6.2 
 
Sextant 1 Sextant 2 Sextant 3 Sextant 4 Sextant 5 Sextant 6 
a b b c c a 
b a c b a c 
C c a a b B 
Figura 6.4  Zones del diagrama SVM
Taula 6.2 Canvis de subíndexs en els diferents sextants 
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Encara que en cada període de commutació es puguin utilitzar tots els estats de commutació 
possibles (Taula 6.1) per tal de sintetitzar el vector de tensió de referència, aquesta política 
no se segueix mai per dues raons principals: l’elevada quantitat de càlcul per al 
microprocessador i, per una altra banda l’elevat nombre de commutacions (canvis en l’estat 
de conducció dels transistors) que es produiria en cada període de commutació. Aquest 
darrer fet provocaria excessives pèrdues d’energia en el convertidor. 
No obstant, la selecció dels vectors d’estat amb els que s’obté el valor promitjat en cada 
període de commutació continua essent un tema discutit a la literatura [5] [6], tot i que el 
més habitual és utilitzar tres vectors d’estat, els quals són suficients per a sintetitzar el vector 
de referència, obtenir un contingut reduït d’harmònics a les intensitats de fase i mantenir la 
branca capacitiva en equilibri. 
Per a la realització d’aquest projecte s’ha utilitzat un dels mètodes més populars de 
modulació: l’estratègia NTV (Nearest Three Vectors). Tal com el seu nom indica, aquesta 
estratègia utilitza els tres vectors de commutació més propers en cada període de 
modulació.  
En cada sextant es distingeixen 4 regions triangulars de modulació. Quan el vector de 
referència és dins d’un d’aquests triangles s’escullen els vectors de commutació 
associats als vèrtexs per sintetitzar-lo. Sempre hi ha, com a mínim, un parell de vectors 
petits disponibles en cada triangle (veure figura 6.5). La taula 6.3 recull les seqüències 
NTV disponibles en el primer sextant. 
 
 
 
Figura 6.5  Regions, en el sextant 1, per a la modulació NTV 
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Per al lector interessat en el càlcul dels duty-ratios es recomana la lectura de [5] 
6.4. Modelització matemàtica del convertidor  
En aquest apartat s’analitza el rectificador de forma matemàtica per tal d’arribar a unes 
expressions que permetin posteriorment implementar un control al rectificador. Degut a al 
configuració del rectificador, cal dividir l’anàlisi en dues parts: primerament s’ha de buscar 
una expressió per a les corrents d’entrada, i posteriorment s’ha de buscar una expressió per 
a les tensions dels codensadors. Les expressions resultants d’aquest anàlisi caracteritzaran 
el rectificador trifàsic. 
Per a l’estudi del rectificador trifàsic s’assumeixen les següents premisses: 
• Les inductàncies de cada fase presenten una resistència paràsita (simbolitzada per 
R) deguda a la conductivitat finita del seu material conductor i als seus contactes 
elèctrics. 
• Les capacitats del bus de contínua C1 i C2 són igual (C1=C2=C). També se 
suposarà, si més no inicialment, que la branca capacitiva no és equilibri encara que, 
lògicament, la suma de les dues tensions Vpo i Von serà igual a Vpn. 
• Els components passius es consideren ideals i constants. 
Taula 6.3  Seqüències de commutació utilitzades en el primer sextant per a la modulació 
NTV (per a la resta de sextants fer els canvis indicats a la taula 6.2) 
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• La càrrega és una font de corrent genèrica, Is. Aquest model es pot particularitzar per 
qualsevol tipus de càrrega coneixent la relació entre la tensió Vpn i el corrent Is. 
Per tant, prenent les premisses anteriors s’obté l’esquema equivalent del rectificador que es 
mostra a la Figura 6.6 
 
6.4.1. Expressió per a les corrents d’entrada 
Aplicant la llei de tensions de Kirchoff a l’esquema representat a la Figura 6.6, les  
equacions d’estat per als corrents d’entrada al convertidor s’expressen com: 
aNA
A
AN Vi·Rdt
diLE ++=   
bNB
B
BN Vi·Rdt
di
LE ++=         (6.4) 
cNC
C
CN Vi·Rdt
di
LE ++=  
Expressant les tensions {VaN, VbN, VcN} en funció de {Vao, Vbo, Vco} s’obté: 
oNaoAAN
A VVi·RE
dt
diL −−−=  
oNboBBN
B VVi·RE
dt
diL −−−=        (6.5) 
Figura 6.6 Esquema equivalent del rectificador trifàsic de 3 nivell utilitzat en 
la modelització matemàtica
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oNcoCCN
C VVi·RE
dt
di
L −−−=  
Aquest darrera equació es pot escriure de forma matricial : 
[ ] [ ] [ ] [ ] [ ]oNVVI·REdt
IdL −−−=        (6.6) 
On: 
[ ]








=
C
B
A
i
i
i
I  [ ]
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
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



=
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E
E
E
E   [ ]
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






=
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V
V
V
V   [ ]








=
oN
oN
oN
oN
V
V
V
V  
Els corrents {iA , iB , iC} i les tensions {vaN , vbN , vcN} contenen termes de baixa i d’alta 
freqüència. Per tal d’obtenir un model el qual descrigui el comportament del rectificador tant 
a la freqüència de la xarxa com en contínua cal aplicar l’operador definit per l’equació (4.15):
  
[ ] [ ] [ ] [ ] [ ]oNVVI·REdtIdL −−−=        (6.7) 
Suposant que el sistema trifàsic és equilibrat: 
[ ]










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3
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=
)
3
2t·cos(I
)
3
2t·cos(I
)t·cos(I
I
M
M
M
   (6.8) 
L’equació (6.8) no és invariant amb el temps, atès que inclou termes del tipus A(t)·cos (ωt + 
ϕ(t)), dels quals són rellevants A(t) i ϕ(t). Per tal d’evitar, doncs, la dependència amb ωt és 
necessari aplicar un operador algebraic. Si apliquem la transformació de Park definida a 
l’annex B, podem transformar l’expressió a:  
[ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] Nooqd1oqd1oqd1 RtddLtddL VVITEITIT −−−=


+





 −−−   (6.9) 
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La qual es pot deixar de la següent manera: 
[ ] [ ] [ ] [ ] [ ][ ] [ ] [ ][ ] [ ][ ] Nooqdoqd1oqd L1L1LRL1tddtdd VTVTIETITTI −−−+




−=



 −   (6.10) 
Operant a través de les propietats de la transformació de Park s’arriba a plantejar les 
equacions d’estat invariants per als corrents en les inductàncies: 




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

−
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
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
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
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q
d
q
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d
q
q
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0
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1
0
V
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L
1
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Iω-
Iω
0
I
I
td
d
    (6.11) 
L’expressió anterior confirma que, quan el sistema és equilibrat, VoN = 0. Tenint en compte 
això, es poden utilitzar només dues equacions per caracteritzar els corrents trifàsics 
d’entrada al rectificador:  
L
V
I
L
RIω
td
Id
L
V
I
L
R
L
E
Iω
td
Id
q
qd
q
d
d
d
q
d
−−−=
−−+=
       (6.12) 
6.4.2. Expressions per a les tensions en els condensadors 
En el bus de contínua hi ha dos condensadors, els quals se suposen iguals. En una primera 
aproximació la variació de la tensió en aquests dos elements depèn dels corrents iP , iN i IS 
(figura 6.6): 
SINitd
2vdC
SIPitd
1vdC
−=
−=
         (6.13) 
Per un altre costat, es fa el balanç de potències instantànies del convertidor: la potència 
d’entrada al convertidor (Pin) és igual a la potència absorbida pels condensadors (Pc1 , Pc2) i 
per la càrrega (PL): 
Lc2c1in PPPP ++=          (6.14) 
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La potència que entra en el convertidor és: 
cocbobaoain ivivivP ++=         (6.15) 
Aplicant a l’expressió anterior la transformació de Park definida a l'annex B, s’obté: 
( ) ( ) ( ) N2P121SSN2SP1qqdd iViVVVIIiVIiVIVIV +=++−+−=+   (6.16) 
Per a identificar termes de l’equació (6.13), s’aplica la llei de Kirchhoff de les intensitats al 
nus on conflueixen les tres línies del bus de contínua. D’aquesta manera s’obté: 
NoP iii =+           (6.17) 
Finalment, la combinació de les equacions (6.13), (6.16) i (6.17) dóna lloc a: 
( )
( ) C
I
vvC
ivIVIV
td
vd
C
I
vvC
ivIVIV
td
vd
S
21
o1qqdd2
S
21
o2qqdd1
−+
++=
−+
−+=
       (6.18) 
Amb aquesta darrera expressió queden caracteritzades les tensions dels condensadors del 
bus de contínua. A partir d’aquesta caracterització es podrà implementar un sistema de 
control de corrent tal i com es realitza a l'apartat 7.1. 
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7. CONTROL DEL RECTIFICADOR. SIMULACIÓ I VERIFICACIÓ 
EXPERIMENTAL 
En aquest capítol es realitza l'estudi del regulador de corrent i el regulador de tensió de la 
mateixa manera que al capítol 5 però adaptat al cas trifàsic. També cal dir que no s'inclou en 
aquesta part l'estudi del disseny del PLL per trifàsic encara que també s'hi ha inserit de cara 
als models de simulació i experimentació (annexs D i E, part trifàsica), perquè és una 
adaptació molt senzilla del PLL realitzat per monofàsic ja que ara només es tracta de 
generar un cosinus (en comptes d'un sinus en monofàsic) en fase amb la tensió de fase EaN.  
7.1. Regulació de corrent 
El cas de control per corrent en un sistema trifàsic és molt semblant al control per corrent en 
el sistema monofàsic que ja s'ha estudiat a la primer part d'aquest projecte. Per a poder 
regular el corrents d’entrada del rectificador es proposa l’anàlisi de les equacions que 
defineixen els corrents del rectificador. La transformació d’aquestes equacions 
característiques permeten representar el rectificador com un sistema al qual es pot 
implementar un controlador PI. 
Seguint la mateixa metodologia que en el cas monofàsic, els anàlisis teòrics han estat 
comprovats mitjançant simulació. Finalment s’ha realitzat la verificació experimental del 
control. 
7.1.1. Disseny del controlador 
Partint de les equacions (6.12) obtingudes en la caracterització dels corrents d’entrada, se’ls 
aplica la transformada de Laplace per tal de transformar les expressions de domini temporal 
a domini de Laplace (s) i treballar amb variables no dependents del temps. El resultat que 
s’obté és el següent: 
( ) ( )
( ) ( ) q0dLq
dd0qLd
VLIsLRsI
VELIsLRsI
+⋅ω⋅−=⋅+⋅−
+−⋅ω⋅+=⋅+⋅−
      (7.1) 
Denominant a les expressions: 
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( )
( ) q0d2
dd0q1
VLIs
VELIs
+⋅ω⋅−=φ
+−⋅ω⋅+=φ
        (7.2) 
S’obtenen els sistemes a controlar: 
( )
( )
( )
( ) ( )sGLsRs
sI
s
sI
L
qd =⋅+
−== 1
21 φφ        (7.3) 
A continuació es mostra un esquemàtic del control a realitzar: 
1φ dIe∗dI
+−
 
2φ qIe∗qI +−
 
Es dedueix per tant, que la planta del sistema G(s) a controlar és exactament la mateixa que 
en el sistema monofàsic tractat a la primera part del projecte (en quant a les variables 
simbòliques), i per tant es pot realitzar exactament el mateix control de corrent ja estudiat 
anteriorment. 
( )
LsR
sG
L ⋅+
−= 1          (7.4) 
Figura 7.1  Llaç per a controlar Id 
Figura 7.2  Llaç per a controlar Iq
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( )
s
KsK
sC ip
+⋅=          (7.5) 
Tancament de llaç: 
( ) ( )
( ) ( )
L
Ks
L
RK
s
K
Ks
L
K
sCsG
sCsG
iLp
p
ip
−⋅


 +−+



 +⋅−
=⋅+
⋅
21
      (7.6) 
On: 
n
Lp
L
RK ωξ ⋅⋅=+− 2   2niL
K ω=−       (7.7) 
Si els valors de RL i L experimentals de les bobines utilitzades amb el  rectificador trifàsic són 
respectivament 0.36Ω i 5.78mH (valors promitjats dels valors de les bobines connectades a 
cada fase) i es desitja un coeficient d'amortiment ξ = 0.7 i una freqüència natural del sistema 
ωn = 2·π·50 rad/s, es té el següent sistema en llaç tancat: 
( ) ( )
( ) ( )
( )
04.9869682.439
44.26151.377
1 2 +⋅+
+⋅=⋅+
⋅
ss
s
sCsG
sCsG
      (7.8) 
Pols:   i⋅±− 224220  
I per tant, s’obtenen els valors de Kp i Ki desitjats pel disseny del controlador PI: 
Kp = -2.182 Ki = -570.463 
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A la figura 7.3 es mostra el lloc geomètric de les arrels, i a més es pot veure el pol de la 
planta a -RL/L = -62.3, el zero a -Ki/KP = -261.44 i el pol a zero del controlador PI, i les dues 
arrels conjugades amb part real negativa i⋅±− 224220  del sistema en llaç tancat. 
La resposta a un esglaó unitari del sistema en llaç tancat és la següent: 
 
Temps d'establiment      st
n
s 0182.0
4 =⋅≈ ωξ  
Figura 7.3  Lloc geomètric de les arrels 
Figura 7.4  Resposta a un esglaó unitari del sistema en llaç tancat de (7.8) 
Amplitud 
Temps 
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7.1.2. Simulació i verificació experimental del control per corrent 
A continuació es fa una comparativa dels resultats obtinguts de simulació i els resultats 
obtinguts amb el rectificador experimental en dues proves realitzades amb uns paràmetres 
determinats. Les proves consten de: 
• Variació de la consigna de corrent (idref) 
• Variació de la resistència connectada al bus de contínua 
Als resultats de simulació i experimentals es representa la tensió Vab, la tensió Vca, la tensió 
del bus de contínua Vdc i la intensitat del corrent que circula per la bobina ia. Els resultats 
experimentals s'han obtingut d'un oscil·loscopi Tektronix TDS714L. 
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• Variació de la consigna de corrent (Idref) 
 EaN = 60V EbN=60V EcN=60V Rpn = 132Ω  Idref  5A? 3A  Iqref=0A 
 
 
Figura 7.5 Comparació simulació i experimentació amb variació de idref 
Ch1: Vab Ch2: Vdc Ch3: Vca Ch4: ia  
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• Variació de la resistència connectada al bus de contínua 
 EaN = 60V EbN = 60V EcN = 60V Idref = 5A  Rpn 132Ω ? 66Ω 
 
 
Figura 7.6  Comparació simulació i experimentació amb variació de Rpn  
Ch1: Vab Ch2: Vdc Ch3: Vca Ch4: ia   
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7.1.3. Control per tensió 
Partint de les equacions definides en (6.18), i considerant que la càrrega del bus de continua 
sigui resistiva (càrrega lineal) s’obté: 
R
V
V
IVIV
dt
dVC dc
dc
qqdddc −⋅+⋅=⋅
2
       (7.9) 
I partint de l'expressió (6.12): 
dq
d
dLd ELIdt
dI
LIRV +⋅⋅−−⋅−= 0ω       (7.10) 
Tenint en compte l’equació d'igualtat de potències d'entrada i sortida del rectificador: 
R
VIE dcdd
2
=⋅            (7.11) 
On:      
Md EE ⋅= 2
3
  Md II ⋅= 2
3
       (7.12) 
EM és la tensió de pic de EaN i es suposa que les tensions d'entrada són simètriques. 
IM él el pic de corrent de Ia i es suposa que les tres intensitats de corrent són simètriques.  
Si es considera ara que RL≈0 (per simplificar l'expressió) i considerant que el factor de 
potència del rectificador és 1, es té que Iq≈0, de forma que substituint (7.10) en (7.9) i 
reordenant els termes s’obté: 
 
R
V
V
IE
dt
dIL
dt
dVC dc
dc
dd
d
dc −
⋅

 +⋅−
=⋅
2
         (7.13) 
A continuació es defineixen les variables Vdc, Id i Vm com suma d'una component contínua 
amb una component variable en el temps: 
Vdc=VDC+∆vdc 
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Vm=VM+∆vm          (7.14) 
Id=ID+∆id 
Introduint les expressions de (7.14) en (7.13) i tenint en compte que el producte de dos 
senyals variables en el temps i de petita amplitud és aproximadament zero, tenint en compte 
també l'equació (7.11) que expressa la igualtat de potència a l'entrada i a la sortida del 
rectificador i transformant l'expressió resultant a domini de Laplace, ens queda el següent: 
( ) DdDDdDCDCdc ICeEsILCiCR
VVsv ⋅⋅∆++⋅⋅−⋅⋅∆=


⋅
⋅+⋅⋅∆ 224    (7.15) 
Per tant, la funció de transferència que representa la planta és: 


 ⋅⋅+



 ⋅⋅−
⋅⋅
⋅=∆
∆
sCR
s
E
IL
V
RE
i
v D
D
DC
D
d
dc
4
1
1
2
       (7.16) 
Com que la planta és variable segons els valors de tensió i intensitat d'entrada, tensió del 
bus de contínua i resistència connectada al bus de contínua principalment, hem de 
considerar uns valors estàndard d'aquestes variables en l'ús experimental del rectificador: 
ED = 60 3 V        Utilitzant (7.11):  
ID=5A         VDC=261.9V 
R=132Ω 
C=1000µF i L=5mH 
I per tant, la planta queda finalment, 
G(s) =
( )
( )s
se
i
v
d
dc
⋅+
⋅−−⋅=∆
∆
033.01
0609.2781189.26     (7.17) 
Per poder controlar el sistema G(s), necessitem primer fer un esquema del diagrama de 
blocs que formaran la transmitància de llaç de tensió: 
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*
di∆e
+−
di∆ dcv∆*dcv∆
 
On T(s)=1, ja que degut al control de corrent que s'ha realitzat a l'apartat anterior, el valor ∆id 
és igual al seu valor de consigna ∆id*, sense considerar a la funció de transferència T(s) 
retards importants ja que el control per corrent és molt més ràpid que per tensió. 
Per tant, ara cal dissenyar el controlador C(s), que només tindrà la part integral amb una 
constant Ki ja que d'aquesta manera s'aconsegueix que el numerador de la transmitància de 
llaç tancat sigui un ordre inferior al denominador, i per seleccionar els pols del denominador 
es fa de forma similar al control per corrent per obtenir un sistema subamortiguat amb dos 
arrels conjugades amb part real negativa considerant un coeficient d'amortiment ξ = 0.7 (i ωn 
ve donada pel càlcul). 
Considerant tot això s'obté el controlador i la transmitància de llaç tancat: 
( )
s
sC 585.0=     (7.18) 
( ) ( )
( ) ( )
( )
24.464173.30
24.3596129.0
1 2 +⋅+
−⋅−=⋅+
⋅
ss
s
sCsG
sCsG
    (7.19) 
Pols:   i⋅±− 4.151.15      
ξ = 0.7  ωn = 21.55 rad/s  
 
Figura 7.7  Diagrama de blocs que formen la transmitància de llaç 
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Es pot observar al gràfic que mostra el lloc geomètric de les arrels que el zero de la planta 
G(s) situat al pla dret del domini s fa que sigui difícil trobar un controlador que sigui fiable per 
totes les condicions de treball, considerant sobretot que la planta és variable segons el règim 
de treball del convertidor. Amb el controlador C(s) seleccionat per tant, s'ha de parar atenció 
als marges de guany i de fase que té la transmitància de llaç C(s)·G(s) i que permeten 
conèixer l'estabilitat del sistema en llaç tancat. Concretament es té un marge de guany MG = 
47.4dB i un marge de fase MF = 65.1º que són valors adequats de cara a criteris d'estabilitat 
(la planta G(s) podria augmentar el seu guany fins a 47.4dB degut a variacions de les 
variables que la defineixen mantenint l'estabilitat). 
A continuació es mostra la resposta del sistema en llaç tancat a un esglaó unitari: 
 
Figura 7.8  Lloc geomètric de les arrels i Bode de G(s)·C(s) 
Figura 7.9  Resposta a un esglaó unitari de la transmitància de llaç tancat 
Amplitud 
Temps 
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Es pot observar a la resposta a l'esglaó que el sistema arriba al règim permanent en un 
temps d'establiment força més gran que el necessari per estabilitzar el llaç de corrent. Per 
tant, es demostra que el llaç de tensió és més lent que el de corrent. 
Temps d'establiment:  st
n
s 265.0
4 =⋅≈ ωξ  
7.1.4. Simulació i verificació experimental del control per tensió 
A continuació es fa una comparativa dels resultats obtinguts de simulació i els resultats 
obtinguts amb el rectificador experimental en dues proves realitzades amb uns paràmetres 
determinats. Les proves consten de: 
• Variació de la consigna de tensió (Vpn ref) 
• Variació de la resistència connectada al bus de contínua 
Als resultats de simulació i experimentals es representa la tensió Vab, la tensió Vca, la tensió 
del bus de contínua Vdc i la intensitat del corrent que circula per la bobina ia. Els resultats 
experimentals s'han obtingut d'un oscil·loscopi Tektronix TDS714L. 
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• Variació de la consigna de tensió  
 EaN =60V EbN =60V EcN =60V  Rpn = 132Ω  Vpn ref  300V? 200V 
 
 
Figura 7.10  Comparació simulació i experimentació amb variació de Vpn ref 
Ch1: Vab Ch2: Vdc Ch3: Vca Ch4: ia 
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• Variació de la resistència connectada al bus de contínua 
 EaN = 60V EbN = 60V EcN = 60V Vpn ref = 200V  Rpn 132Ω ? 66Ω 
 
 
Figura 7.11  Comparació simulació i experimentació amb variació de Rpn  
Ch1: Vab Ch2: Vdc Ch3: Vca Ch4: ia 
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8. Conclusions 
Com ja es va avançar al capítol d'introducció, l'objectiu principal d'aquest projecte era 
aconseguir que els resultats obtinguts mitjançant els models de simulació i els resultats 
obtinguts a partir de la verificació experimental amb el rectificador experimental i la seva 
programació de control fossin els mateixos de forma que es poguessin donar per vàlids 
aquests models, i els controls realitzats a partir d'aquests models. Bé, un cop s'han presentat 
els principals resultats en aquest projecte es pot concloure que els resultats són força 
satisfactoris tant pel que fa el rectificador monofàsic com pel rectificador trifàsic. El PLL 
realitzat ha donat molt bons resultats a l'hora de generar un sinus en fase amb la tensió 
d'entrada en el cas monofàsic i el cosinus generat en fase amb la tensió EaN del rectificador 
trifàsic amb un error de fase quasi inexistent en els dos casos i que ha servit per realitzar els 
controladors de corrent i tensió posteriors. Per altra banda, els controladors realitzats per la 
regulació de la intensitat de corrent i de tensió són força estables per variacions de càrrega 
instantànies, sense produir sobrepics de corrent i respectant les consignes de corrent i tensió 
definides, respectivament. Així mateix també es troben resultats satisfactoris dels 
controladors de corrent i tensió per variacions instantànies de les consignes de corrent 
d'entrada i tensió continua de sortida respectivament, definides per l'usuari. Pel que fa al 
rectificador monofàsic, els sistemes d'equilibrat de les tensions dels condensadors del bus 
de continua donen resultats igualment satisfactoris. Tant en el cas de connexió d'una 
càrrega com en el cas de connexió de dues càrregues, amb l'utilització dels respectius 
sistemes d'equilibrat dissenyats, permeten equilibrar diferències de tensions entre els 
condensadors força elevades de forma relativament ràpida, sense distorsió del corrent 
durant el transitori d'equilibri, sense sobrepics del corrent i amb una diferència de tensions al 
final del procés d’equilibrat d'aproximadament el 2% o inferior a la tensió total del bus de 
continua. Aquests sistemes d’equilibrat funcionen conjuntament tant amb el controlador de 
corrent com el de tensió dissenyats per l'ús amb el rectificador monofàsic amb molt bons 
resultats en els dos casos. 
En resum, del treball realitzat al llarg d’aquest projecte s’han aconseguit els següents 
objectius: 
Pel sistema monofàsic: 
• Disseny i verificació experimental d’un PLL que genera un sinus en fase amb la 
tensió d’entrada Vin 
• Disseny i verificació experimental del controlador de corrent que permet definir la 
intensitat del corrent d’entrada al rectificador i el factor de potència al qual treballa. 
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• Disseny i verificació experimental del controlador de tensió que permet definir la 
tensió de continua existent a la sortida del rectificador. 
• Equilibrat dels condensadors mitjançant dos metodologies diferents segons la 
connexió de les càrregues resistives al bus de continua. 
Pel sistema trifàsic: 
• Aprofitar l’experiència adquirida amb el sistema monofàsic i poder-ne fer una 
adaptació al sistema trifàsic. Aquesta adaptació ha requerit una ampliació de la 
programació del dispositiu FPGA, així com també ha calgut modificar els models de 
control del rectificador. 
• Disseny i verificació experimental d’un PLL que genera un cosinus en fase amb la 
tensió de fase EaN 
• Disseny i verificació experimental del controlador de corrent amb el qual es pot 
regular de forma satisfactoria els corrents d’entrada al rectificador. 
• Disseny i verificació experimental del controlador de tensió que permet definir la 
tensió de continua existent a la sortida del rectificador. 
Ha quedat fóra de l’abast d’aquest projecte l’estudi de l’equilibrat del condensador per al 
rectificador trifàsic. 
A forma de conclusió final, i a partir de les conclusions anteriors, es pot afirmar que es troben 
resultats satisfactoris no només pel bon comportament dels controladors dissenyats, sinó 
també per la gran semblança entre els resultats de simulació i els d'experimentació que 
donen per tant validesa a la teoria física i matemàtica a partir de la qual s'han creat els 
models realitzats i també de la validesa de les estratègies de modulació emprades en cada 
cas. 
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